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Radio Definida por Software

Este es un tutorial anotado con enlaces a distintos recursos que cubren la temática de Radio Definida por Software, por una cuestión de espacio disponible algunos recursos son incrustados directamente en el documento mientras que otros son referidos por un enlace que debe ser navegado para obtener la información referenciada.
Introducción.

Radio Definida por Software (Software Defined Radio SDR) es un aspecto del dominio de procesamiento digital de señales (Digital Signal Processing DSP) donde señales de radio son digitalizadas y procesadas para obtener modulación o demodulación de los distintos modos. Para comenzar a entender SDR es necesario primero tener nociones de DSP.

Sigo encontrando sorprendente que uno de los mejores tutorials sobre DSP en el campo profesional sea el contenido en el Capítulo 16 del ARRL Radio Amateur Handbook; si bien hay libros mejores y mas completos es sorprendente la sintesis de los aspectos relevantes que contienen estas pocas páginas y por lo tanto su lectura es muy recomendada.
Desafortunadamente este tutorial está en inglés lo que limita su difusión. Para superar ese problema hace algún tiempo traduje una introducción al DSP disponible en Internet en el site http://www.bores.com que cubre los aspectos mas relevantes del proceso de digitalización y procesamiento de señales en general.
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Hay por supuesto libros a cualquier profundidad sobre el tema, uno que encuentro tiene un buen equilibrio entre disponibilidad gratuita y profundidad de cobertura es el libro del Dr. S.W.Smith. Este libro cubre en general todos los aspectos del procesamiento digital de señales (DSP) del cual solo una parte será de utilización directa en SDR. Otro tutorial también completo es el disponible en el site de la Dra. Langton.
SDR para Radioaficionados
Los usos del procesamiento digital de señales (DSP) en radio son múltiples y no son recientes; aplicaciones destinadas a operar con modos digitales (CW, RTTY, SSTV, Packet y otros) utilizando la placa de sonido de la PC han estado disponibles en grado creciente de sofisticación por al menos una década en la mayor parte de las plataformas de PC (Windows y Linux mayormente).
Basicamente todos estos usos implican tomar la señal de audio del receptor y procesar la codificación contenida en esta para reconstruir el mensaje digital originalmente codificado en este por el proceso, a menudo inverso, en el otro extremo de la comunicación.

La cantidad de paquetes disponibles para los distintos modos es enorme, algunos de los más comunes pueden verse en el este enlace de Internet del Dr. Oliver Welp, DL9QJ (en inglés y alemán,…)

En estos usos existe una doble modulación de la señal, primero a nivel del audio y luego el resultado contenido en una banda base donde es modulada de alguna forma pre-definida (tipicamente SSB o FM); si bien se utiliza procesamiento digital de señales para recuperar la modulación contenida en el audio (demodularla) el procesamiento de de la banda base se sigue haciendo en el receptor. El proceso de generación de las señales es exactamente el inverso donde es común el uso de DSP para generar la modulación a nivel de audio pero luego esto es inyectado en una banda base que es procesada y emitida por un transmisor convencional.

Quizás con algo de arbitrariedad no se considera a estos usos como Software Defined Radio.

Que es entonces Software Defiined Radio? Hay varias definiciones formales pero coloquialmente se trata de tomar una señal de RF en bruto, digitalizarla y realizar todo el proceso de demodulación de la misma mediante técnicas de DSP.

Idealmente se tomaría la señal directamente desde la antena al dispositivo que digitaliza y de ahí en adelante todo el procesamiento es digital. Si bien esto es teóricamente posible y en algunos casos a los costos correspondientes también factible en la práctica el enfoque tiene una serie de problemas relacionados con los niveles de señales involucrados (en transmisión por altos y en recepción por bajos).
Una primera visión introductoria sobre SDR puede verse en el artículo breve de Marcelo Franco (N2UO) también disponible en su sitio Web  adjunto
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Algunas limitaciones en la práctica

Cuando tratamos de implementar la definición “teórica” de SDR enfrentamos un número de problemas; los dos principales son la velocidad de muestreo y la capacidad de manejo de señales (altas o bajas) del dispositivo digitalizador; ya se há visto que el procesamiento digital de señales introduce sus propios problemas y distorsiones en la señal que no existen en su contrapartida analógica.
Los limites expresados por el criterio de Nyquist (visto en la sección anterior) donde la velocidad de muestreo debe ser el doble o más que la mayor frecuencia de la señal a procesar definen las caracteristicas plausibles de la señal a ser procesada.
Por lo tanto una placa de sonido standard puede procesar una frecuencia de muestreo de 48Khz por lo que podrá manejar señales que tengan hasta unos 24 Khz de ancho de banda, algunas placas de sonido especiales pueden muestrear a 96 Khz o incluso más por lo que su capacidad de manejar anchos de banda termina siendo del orden de los 50 Khz.
Notese que los anchos de banda típicamente manejados en aplicaciones de aficionado oscilan entre unos pocos Hz (CW) hasta unos 6 Khz (FM de banda angosta) pasando por unos 3 Khz en el caso de SSB; incluso señales de AM o FM comercial están contenidas en un ancho de banda de 50 Khz o menos por lo que pueden ser procesadas por una placa de sonido de costo razonable.

Pero en general estas señales vienen moduladas en una banda base de mucho mayor frecuencia, por ejemplo una señal de CW en la banda de 40 mts ocupa unos pocos Hz de ancho de banda pero su frecuencia es de 7 Mhz, se necesitaría muestrear al doble de esa frecuencia (14 Mhz) para procesarla directamente desde la antena (supuesto que el digitalizador pueda capturar una señal tan baja como la disponible en la antena).

El costo de los dispositivos digitalizadores (llamados conversores A/D por “Analogico a Digital”) se incrementa con su velocidad de muestreo y existen límites tecnológicos en cuan rápido un digitalizador puede procesar una señal. 
Para dar ordenes de magnitud un conversor profesional de baja gama puede procesar 2 Mhz (dos millones de muestras por segundo, capaz entonces de procesar señales de hasta 1 Mhz de ancho de banda) mientras que uno de alta gama puede manejar 20 Mhz (veinte millones de muestras por segundo, capaz entonces de procesar señales de hasta 10 Mhz de ancho de banda).

Un conversor profesional de baja gama podrá procesar señales muy complejas de telefonía celular pero se necesitará uno de alta gama para procesar una señal de TV convencional (analógica o digital), los costos de un conversor de este tipo con comparables a equipos de comunicaciones de alta gama (varios miles de dolares).

Existen dispositivos de muestreo avanzados que pueden ir más alto en su capacidad de muestreo hasta gamas de 100 Mhz o más (pudiendo entonces manipular señales de hasta 50 Mhz de ancho de banda) pero ni su costo ni su disponibilidad son accesibles facilmente por lo que se los considera en este trabajo fuera del alcance bajo discusión.
Notese que aún un conversor profesional de alta gama puede solo procesar directamente señales en una gama baja de frecuencias de HF (hasta la banda de 10 Mhz) por lo que no sería útil para operar en frecuencias más altas; pero al mismo tiempo notese que el conversor puede manejar cualquier señal comprendida entre 0 Hz (algo más en términos prácticos) y su frecuencia más alta (10 Mhz en este caso).

Una etapa mezcladora de RF puede llevar la frecuencia de la banda base desde niveles inmanejables para el digitalizador hasta frecuencias que le son manejables; por ejemplo, si a una señal de CW disponible en 7.020 Mhz la mezclamos con una señal de oscilador local de 7.000 Mhz obtenemos una señal de 14.020 Mhz (suma) y otra de 20 Khz (diferencia), filtrando la primera la segunda está dentro de la gama que un digitalizador económico tal como una placa de sonido común de una PC puede procesar.

La solución para el nivel de señales es agregar etapas de amplificación de RF, sea de señal debil en recepción como de alta potencia en transmisión (si bien es más comun usar SDR en recepción puede utilizarse tanto para demodular una señal como para modularla!).

Software Defined Radio en la Práctica

En general los diseños de SDR “prácticos” empiezan por definir el digitalizador disponible y construyen el sistema alrededor de el. Se alejan entonces de la teoría en cuanto a no capturar la señal desde la antena (o para el caso, desde su fuente de generación) sino que es sometido a uno o más pasos de amplificación y mezcla (conversión) para llevarla a anchos de banda asi como nivel de señal que pueda manejar el digitalizador disponible.

La implementación de SDR en usos prácticos tendrá entonces tres componentes; 

1. Un dispositivo de hardware que toma la señal desde su fuente y la deja en un rango de frecuencia y amplitudes que el digitalizador puede manejar.

2. Un dispositivo que es capaz de tomar la señal y digitalizarla a una determinada velocidad máxima de muestreo, lo que a su vez define el ancho de banda máximo de la señal que es capaz de procesar.

3. Un software que es capaz de procesar la señal una vez que la misma fue digitalizada para operar sobre ella para obtener la señal demodulada final que se desea.

Implementar SDR en la práctica consistirá en elegir y hacer trabajar en conjunto estos componentes.
Tipos de SDR

Me gusta la taxonomía de aplicaciones SDR que se utiliza en el sitio web de Christophe F4DAN donde el divide las distintas implementaciones de SDR según la siguiente clasificación:

1. Tipo I. Son en general implementaciones que implican la utilización de una placa de sonido convencional de una PC como digitalizador y software convencional de PC como elemento de procesamiento. Es probablemente el tipo que es más accesible para radioaficionados y por lo tanto el que tiene más interés para estos apuntes.

a. Tipo Ia. El SDR se implementa alimentando a la placa de sonido la salida de audio de un receptor convencional de comunicaciones, con alguna excepción esto comenté unos párrafos atrás que no es estrictamente SDR la mayor parte de las veces, pero como veremos hay algunas excepciones.

b. Tipo Ib. El SDR se procesa introduciendo a la placa de sonido una señal mono que representa una frecuencia intermedia de aproximadamente 12 Khz.
c. Tipo Ic. El SDR se procesa introduciendo a la placa de sonido una señal I+Q que representa una frecuencia intermedia en el rango de frecuencias que la placa de sonido puede manejar. Este es el tipo quizás más potente, con mejor relación costo-prestación y de mayor atractivo para los aficionados en el estado actual de tecnología.

d. Tipo Id. El SDR se procesa introduciendo una señal I+Q en un digitalizador y procesador de señales especializado (no una placa de sonido).

2. Tipo II. El SDR se implementa con un dispositivo especial que captura la señal desde la antena y la procesa a partir de allí.

3. Tipo III. El SDR se implementa con un dispositivo especial que captura la señal desde una IF analógica y la procesa a partir de alli.

4. Tipo IV. El SDR es implementado por receptores especiales que toman la señal directamente desde su fuente en la frecuencia de trabajo y la procesan en toda la cadena.

5. Tipo V. SDR online, es un SDR que está implementado en un servidor capaz de proveer parcial o totalmente la capacidad de procesamiento digital de señales, tiene cierta utilidad práctica para radioaficionados por lo que lo veremos con algún detalle.

Solo veremos con algun detalle los Tipos I y V que son los que mayor interés práctico pueden tener para radioaficionados mientras que los restantes pueden ser consultados a partir de los aplicativos y tutoriales disponibles en el site de Christophe.

Tipo Ia-Procesamiento de Audio

Consiste en tomar el audio de un receptor (o generar el audio para un transmisor, dependiendo del sentido) a partir de operar utilizando una placa de sonido; esta modalidad viene siendo usada por radioaficionados por al menos una década para generar y decodificar CW, RTTY, SSTV, Packet y más recientemente modos digitales como PSK31.  También puede utilizarse para decodificación de modos no tan frecuentes en radioafición como DRM (Digital Radio Mondiale), señales APT de satelites metereológicos y modos digitales especiales por ejemplo.

Como dijimos antes esto no es estrictamente SDR porque la señal ya está procesada previamente por el transceiver convencional y demodulada desde su banda base por medios convencionales.
Sin embargo es bueno tenerlo en cuenta porque al utilizar dos de los tres componentes necesarios para SDR (la placa de sonido como digitalizador y el software que procesa este resultado) es un excelente punto de entrada al tema.
Bajo algunos escenarios es algo más en realidad. Si el receptor tiene un ancho de banda de FI y audio grande (digamos unos 20 Khz) y es capaz de recibir en SSB el resultado es indistinguible de un amplificador y mezclador como los que veremos en otros tipos y con limitaciones puede utilizarse como front-end; esto se puede hacer facilmente con receptores digitales como el ICOM PCR-1000 o similares por ejemplo. El ancho de banda será muy pequeño, del orden de 10-12 Khz pero podrá experimentarse SDR con hardware disponible y familiarizarse con los programas.
Tipo Ib-Procesamiento de FI de 12 Khz.

En este modo de procesamiento se dispone de una cadena de RF que es capaz de tomar la señal de la antena, amplificarla y mezclarla hasta obtener una FI de 12 Khz (o, en el caso de transmisión de partir de una señal en 12 Khz y mezclarla/amplificarla hasta su frecuencia final).

Notese que un receptor convencional típicamente tendrá un punto en la cadena (justo antes de demodular) donde habrá una señal de frecuencia intermedia de estas caracteristicas; pero desafortunadamente esta estará normalmente por encima de las frecuencias que la placa de sonido puede manejar (por ejemplo 455 Khz o 10.7 Mhz). Sin embargo es posible introducir un mezclador adicional en ese punto que introduzca un cambio de frecuencia adicional al rango deseado.
Otra forma de obtener el mismo resultado, quizás en forma más sencilla, es utilizar un diseño simple de conversión directa donde la frecuencia de entrada es mezclada con un oscilador local en una frecuencia próxima (de forma que la diferencia entre ambos sea 12 Khz).

Históricamente este es el enfoque que primero se utilizó y posiblemente el más accesible porque sea que se parta de un receptor existente o que se haga un diseño simple de conversión directa son ambos enfoques muy al alcance de los aficionados, incluso aquellos con menores habilidades constructivas o disponibilidad de instrumental.

Hay varias referencias de este enfoque (el que también se utiliza para otros usos tales como decodificación de DRM) en la página de F4DAN de las cuales el que más me gusta en su enfoque experimental es el de Takafumi JI3GAB quien hace una implementación muy cruda de un transceiver de SSB en 12 Khz en Java; como casi todo el material de SDR el mismo está en inglés por lo que hice la traducción para ponerlo al alcance de más gente.
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El enfoque de Takafumi es quizás obsoleto en su concepción pero es extremadamente didáctico y pueden apreciarse en el los principales bloques constructivos que se utilizarán en implementaciones más recientes; por eso será mencionado varias veces como referencia en las secciones siguientes de estos apuntes.
Al final de la traducción se agregan un par de diseños simples de conversores de FI convencional de 455 Khz a 12 Khz de bajo costo con lo que este enfoque puede ser experimentado a muy bajo costo y simplicidad constructiva.
Un experimento no muy util, pero al menos divertido, es implementar el software de Takafumi y alimentar la placa de sonido con la salida de audio de un transceiver con ancho de banda suficiente (unos 20 Khz); podrán demodularse tanto señales de AM, como SSB con facilidad y será bien evidente que lo está haciendo el software y no el receptor porque la sintonía indicará 12 Khz de diferencia con donde está la señal en realidad si la estuvieramos demodulando con el receptor.

Si se disponen dos PCs (o una PC con dos placas de sonido) otro experimento también ilustrativo consiste en escuchar la salida del programa “transmisor” en SSB  (por ejemplo con auriculares a la salida de la placa de sonido) y verificar que el audio que genera no es inteligible; sin embargo cuando se alimenta a la entrada de otra placa de sonido (en otra PC) sobre la cual está corriendo el programa receptor puede verse que la señal es demodulada perfectamente y que oimos con claridad el audio. Se trata en definitiva de un excitador de SSB de 12 Khz y nada impediría mediante amplificación y conversión llevar esa señal al rango de frecuencias que nos haga sentido. De hecho Takafumi incluye en su artículo como modificar un FT747 con ese propósito (cosa que por ninguna razón se recomienda hacer!!!).
Pero el enfoque de este tipo de SDR tiene un fallo fundamental de base, la implementación tiene los mismos problemas de pobre rechazo de imagen que tienen los receptores de conversión directa a los que tanto se le parecen; la frecuencia deseada tan cercana a la del oscilador local hace que tanto la señal suma como la diferencia estén presentes en la salida y no es facil filtrar una de otra; los diseños tienen un comportamiento pobre en este sentido.
Con espiritu de radioaficionado y personalmente habiendo operado receptores de conversión directa de distinto tipo por décadas también sé que es un diseño que es confiable para comunicaciones la mayor parte del tiempo (excepto con las bandas muy pobladas o en condiciones de competencia o aperturas extremadamente significativas) por lo que se puede hacer mucho con ellos a costos y complejidades constructivas mucho más accesibles que diseños más complejos.

Tipo Ic-Procesamiento de Señales I+Q

Los problemas del Tipo Ib visto anteriormente se abordan y solucionan satisfactoriamente recurriendo al uso de señales “complejas”; la complejidad no reside en su “dificultad” sino en que  se trata de una señal donde se informa tanto amplitud como fase y por lo tanto se la expresa como un número complejo (si bien la matemática es un tanto áspera es accesible con conocimientos matemáticos de nivel secundario).
La discusión sobre en que consiste una señal I/Q y porque exactamente el tenerla hace mucho más faciles las cosas en SDR es un tema que es explorado con cierto detalle en el siguiente artículo de Ireland y Harman que hé traducido para hacerlo más accesible
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En el mismo se discuten con cierto detalle los algoritmos para demodular tanto AM y SSB como PSK y FM asi como la ventaja fundamental de disponer de señales I/Q y como las mismas son generadas. 
En la retrospectiva puede verse que en la implementación de Takafumi de la sección anterior el utilizaba las señales I/Q generadas totalmente en software porque las mismas son al final necesarias para implementar los algoritmos de decodificación. No obstante en su caso se partia de una misma señal donde las relaciones de fase e imágenes espurias de mezcla ya estaban incorporadas. 
El objetivo de los mezcladores con salida I/Q será entonces preservar la información de amplitud y fase ANTES de realizar la mezcla, de tal manera que pueda operarse matemáticamente luego con esa información.
Otra fuente de referencia, lamentablemente en inglés, a menudo citada donde se explica con cierto detalle las señales I/Q (complejas) y porque el tenerlas facilita la implementación es el artículo de Richard Lyons adjunto.
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Dado que detectar los componentes I/Q de una señal, introducirlos en la placa de sonido stereo (para poder procesar las señales I y Q cada una en un canal distinto) y procesarlas con software apropiado de PC es la implementación state-of-the-art preferida por aficionados me detendré en diferentes enfoques de grado creciente de dificultad de implementación asi como algunas consideraciones de tipo práctica.

Conceptos Básicos

Las aplicaciones de SDR en radio han sido descriptas extensivamente en numerosas fuentes, la realizada por Gerald Youngblood (AC5OG) en una serie de números de la revista QEX sigue siendo una de las que encuentro más detalladas y accesibles, la Parte 1 de esa serie donde se cubren algunos aspectos básicos se adjunta a continuación:
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Si bien algunos de los conceptos, en especial aquellos referidos al componente de software del SDR, han sido superados por mejores implementaciones la descripción conceptual y del hardware involucrado sigue siendo la base sobre la que se construyen todas las implementaciones de SDR. La serie completa puede obtenerse aquí.

Otra serie de articulos, aparecidos también en la revista QEX que vale la pena referir son los escritos por el autor del paquete LinRad, Leif Asbrink (SM5BSZ) quien no solo cubre los aspectos de implementación con buen grado de detalle sino que también se aboca a describir al SDR desde una perspectiva más sistémica en cuanto a su uso a aplicaciones concretas de radioaficionado; el hecho que el mismo sea un entusiasta practicante de EME (Tierra-Luna-Tierra) sesga fuertemente sus diseños para que sean de alta performance y bajo ruido. Un artículo relevante a las consideraciones de diseño de software puede verse en la parte 3 adjunta:
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La serie completa de articulos puede obtenerse aquí.

Implementación de Gintaras (LY1GP)

La implementación hecha por Gintaras está profusamente documentada en su Web site; desafortunadamente el mismo se encuentra en inglés por lo que hé traducido algunos segmentos que resultan relevantes a esta introducción y que serán de utilidad para discutir distintos aspectos de la implementación práctica de sus diseños.
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En este material se observan dos implementaciones, la denominada TinySDR (SDR diminuto) y ZeroSDR, cada una con sus particularidades en las que nos detendremos.
El TinySDR es probablemente la implementación más simple de una interfaz SDR que hé visto; tiene circuitos sintonizados y posiblemente requiere algún cuidado en su ajuste para funcionar lo que lo hace más dificil de construir. 
Sin embargo es posible construirlo por prácticamente nada en términos de costo de materiales y el circuito es realmente muy simple. 
En esencia se basa en un diseño simple de receptor de conversión directa para 3.5 Mhz donde se obtienen las necesarias señales defasadas  del oscilador local mediante un circuito LC; se utiliza un mezclador balanceado a diodo como detector de cuadratura.

El circuito no es extremadamente sensible, pero es más que adecuado para operación local o de señales fuertes y por cierto que su simplicidad es dificil de batir!!!

El ZeroSDR (el Zero proviene de “Cero Sintonía”)es un circuito mucho más elaborado desde el punto de vista complejidad, pero mejora drásticamente la simplicidad de armado y ajuste a partir de utilizar componentes digitales y no contar con ningun circuito sintonizado. 
Gintaras utiliza una fuente externa como oscilador local lo que limita un poco la generalidad del diseño (no todos tienen un generador de señales entre su instrumental por cierto, y el oscilador local tiene lo suyo en términos de construcción).
Notese que otro de los factores de ajuste críticos del diseño TinySDR es el obtener señales de oscilador local defasadas en 90 grados; lo que para el caso de intentarlo con un circuito LC requiere cuidadoso y extensivo ajuste (y probablemente mucho cuidado constructivo para que sea estable); en el diseño ZeroSDR este problema se elimina totalmente porque las señales defasadas se obtienen digitalmente a partir de una única señal de oscilador local.
Este enfoque agrega una enorme simplicidad constructiva (el defasaje no requiere ajuste) pero agrega otra y es que el oscilador debe operar en 4x la frecuencia final; esto es si queremos dos señales de 7 Mhz para utilizar como oscilador local defasadas en 90 grados tenemos que empezar con una señal de 7 Mhz x 4 = 28 Mhz; el tener un oscilador simple que además sea estable se complica a medida que aumenta la frecuencia por lo que estos diseños son fáciles de implementar en las bandas bajas de HF (1.8, 3.5 y 7 Mhz) y se hacen crecientemente dificiles en las altas (10 Mhz en adelante).

Implementación de Tasic (YU1LM)

Quizás uno de los autores más prolíficos en diseños de SDR accesibles a radioaficionados “de a pié” es Tasic (YU1LM), su site web contiene literalmente docenas de circuitos con instrucciones detalladas de diseño, construcción y ajuste.

De todos sus diseños tomaré uno que considero contiene los principales ingredientes para esta discusión, sin embargo aliento a que el resto de los diseños sean también explorados con tiempo.

Se trata de un receptor compacto de HF cuyos detalles constructivos hé traducido del original.
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Notese que el receptor está optimizado para operar en cualquier parte del segmento de HF (0.30 Mhz) pero no es en realidad un receptor de banda corrida; la frecuencia en la que opera dependerá de la frecuencia del oscilador local que se le construya.

Si se dispone de un oscilador externo el rango de recepción es efectivamente de toda la gama de HF; sin embargo en su versión más pedestre donde el oscilador local es un simple circuito basado en cristal el receptor operará sobre una segmento de unos 50 Khz en el entorno del oscilador local.

Se utiliza una configuración llamada “Detector Tayloe” como detector de cuadratura para procesar las señales I+Q.

Esto significa que si el oscilador local opera en 7.00 Mhz este circuito proveerá señales que permitirán recibir el segmento de 7.00 a 7.05 Mhz con una placa normal de sonido.

Acá es necesario detenerse algunas cuestiones que pueden lucir confusas sin aclaraciones adicionales.
La primera de ella es cual es el ancho de banda de este circuito y la segunda es como se relaciona esto con la velocidad de muestreo en la placa de sonido; sin aclaraciones adicionales pueden aparecer en contradicción con definiciones anteriores.

El circuito no es sintonizado, por lo tanto cualquier señal en su entrada mezclada con el oscilador local queda disponible para su proceso por la placa de sonido; en las placas de sonido comunes (las que tiene casi toda PC) de 16 bits las mismas operan con una frecuencia máxima de muestreo de 48 Khz y por lo tanto pueden procesar señales de hasta unos 24 Khz de ancho de banda (criterio de Nyquist).
Para evitar problemas de alias en el proceso de conversión estas placas tienen un filtro pasabajos que elimina todo componente por encima de 24 Khz por lo que el ancho de banda del sistema está definido por estos filtros (a pesar de no haber circuitos sintonizados previos).

Sin embargo en el ejemplo “casual” anterior comento que con un oscilador local de 7.00 Mhz se puede obtener un segmento de 7.00 a 7.05 Mhz, es decir 50 Khz!! Como es esto posible si el filtro en la placa de sonido limita la banda pasante a la mitad? El secreto está en el disponer de señales I+Q donde cada canal lleva la mitad del ancho de banda por lo tanto es como que se duplica la capacidad de procesamiento de la PC en terminos de frecuencia. Esto ciertamente no ocurría cuando procesabamos una banda base monoseñal (como en los tipos Ia y Ib).

Finalmente, un circuito como este nos permite abordar un tercer tópico relacionado con la placa de sonido y es su ancho de banda; las placas de sonido “standard” son de 16 bits y tienen capacidad de manejar un ancho de banda de aproximadamente 50 Khz cuando son alimentadas con señales I+Q. 

Placas de sonido de 24 bits, no ya tan comunes pero aún dentro de costos muy razonables para un radioaficionado, pueden manejar frecuencias de muestreo de hasta 96 Khz; esto es permiten manejar anchos de banda de hasta 48 Khz que al duplicarse por la disponibilidad de señales I y Q permiten manejar casi 100 Khz de un segmento de banda con una frecuencia de oscilador local fija!  Hay placas de mayor cantidad de bits que permiten anchos de banda de 120 y 150 Khz pero su costo ya no es tan bajo.

Si bien las bandas de HF son más anchas que esto aún asi no es descabellado acomodar los gustos operativos con una cuidadosa elección de la frecuencia del oscilador local de forma que con una única frecuencia fija en éste tengamos los 100 Khz de la banda donde transcurre la mayor parte de nuestro tiempo (donde nuestra antena funciona mejor, la que tiene los modos que nos interesan, etc).
Implementación Elektor

El diseño anterior de YU1LM provee una performance comparable a la de cualquier receptor comercial en la gama de HF a una ínfima fracción de su costo y dentro de limites razonables de complejidad constructiva.

Parte de su simplicidad sin embargo deriva de utilizar un oscilador a cristal de frecuencia fija como oscilador local, este hecho hace más facil la construcción y calibración pero limita el receptor a un segmento de 50 a 100 Khz de la banda que a uno le interese (dependiendo de la placa de sonido utilizada).

La construcción de osciladores variables estables há sido un tópico de interés para los radioaficionados desde siempre; y sabemos que no es sencillo obtener un diseño facil de implementar y estable. Los circuitos SDR necesitan además mucha estabilidad tanto de frecuencia como de fase para operar correctamente.
Los diseños basados en PLL pueden ser adecuados si se implementan con cuidado pero pueden tener caracteristicas de ruido de fase significativos que no los hacen siempre adecuados para su utilización en SDR; la complejidad constructiva de un oscilador basado en PLL dista de ser baja además estando tanto su armado como calibración normalmente fuera del alcance de un principiante.

Sin embargo la reciente, y creciente, disponibilidad de circuitos integrados de síntesis digital de señales (DDS) empieza a hacer atractiva la construcción de circuitos osciladores que son al mismo tiempo sencillos constructivamente y extremadamente estables.

Esto fue aprovechado en el diseño adjunto que apareció en la revista Elektor donde una placa de procesamiento SDR genera las señales I+Q en banda corrida sobre el 

Espectro de HF en base a controlar la frecuencia del DDS; la complejidad constructiva es mediana y los materiales no son de disponibilidad masiva, pero el diseño permite una implementación de un receptor de alta gama a un costo ridículamente bajo y aún al alcance si no de un principiante por lo menos de alguien con conocimientos constructivos modestos.

El artículo y los negativos del impreso puede ser obtenidos en el site de la revista y se adjunta aquí para referencia.
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Notese que el diseño es lo suficientemente avanzado como para incorporar una interfaz USB para realizar la interfaz respectiva con la PC con la que opera; el artículo refiere al software SDRadio como controlante, este software no es parte del paquete sino otro componente de la operación SDR que será explorado por separado.
Implementación SoftRock

Distintos diseños han sido propuestos para implementar SDR alrededor de los mismos principios básicos; habrá diferencias en como la señal es pre-procesada, como es mezclada, como se genera la frecuencia del oscilador local y como se logran los distintos defasajes y filtros necesarios. 
Pero todos los diseños tienen en común que al final de su trabajo quedan disponibles dos señales, la I y Q, con el cual puede procederse a la digitalización y procesamiento propiamente dicho.

En el tiempo han aparecido diseños a escala comercial, sea en forma de kit como en la forma de productos terminados, que pueden ser utilizados por radioaficionados; una búsqueda en Google rápidamente arrojará nombres como SoftRock. SDR-1000, WinRadio o Perseus que no serán explicados aquí en detalle pero se trata de diferentes placas o dispositivos de front-end.
Sin embargo es necesario detenerse en el diseño SoftRock no solo por ser probablemente la implementación más popular y exitosa de SDR sino porque además tiene un costo tan razonable y preserva bien el espiritu experimental de la radio.

Todos los detalles sobre Softrock como oferta, sus costos, modelos y disponibilidad pueden obtenerse de su autor Tony Parks. Una versión preliminar de la placa (ya discontinuada) y su funcionamiento pueden verse en el site de AMQRP , en el mismo existen referencias sobre como contactar a Tony Parks por información comercial; la placa tiene grupos en Yahoo para su discusión y soporte.
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Circuitalmente es similar al diseño de YU1LM utilizando un detector Tayloe para obtener las señales I+Q igual que este último; hay algunas diferencias en la cadena osciladora y la red de defasaje también. Puede verse que son unos pocos componentes en realidad y no hay circuitos sintonizados para ajustar.

Software para SDR

En lo visto inicialmente un sistema SDR tiene tres componentes de los cuales me hé referido con cierta extensión a uno de ellos (procesamiento preliminar de señales por hardware) y queda claro que la placa de sonido de la PC será en la mayoría de los casos el segundo (dispositivo digitalizador).

Sin embargo el corazón mismo del sistema, es decir el software que procesa digitalmente las señales es un aspecto al que me hé referido muy tangencialmente; es necesario profundizar en el para completar un panorama de SDR aplicado a radioaficionados.

Es quizás razonable asumir que un aficionado principiante abordará el uso de SDR mayormente desde la perspectiva de construir u obtener el hardware como el descripto antes, dotar a su PC de la mejor placa de sonido que pueda y utilizar algunos de los paquetes de software disponibles para implementar el sistema SDR.

Sin embargo la implementación del software es una fuente de experimentación tan rica e inagotable como su contrapartida de hardware; en realidad y desde una perspectiva personal lo es más, pues una misma plataforma básica de hardware SDR puede dar lugar a múltiples proyectos de software en la medida que se implementan diferentes modos y protocolos de comunicación asi distintos enfoques de pre y post-procesamiento de las señales. 
Hay varias formas de clasificar los paquetes de software, una posible que encuentro adecuada es:
1. Paquete Cerrado: implementa SDR de una forma en particular, agregando algoritmos y funciones fijas. Puede soportar una o más plataformas de hardware. Puede o no tener el codigo fuente disponible.

2. Paquete Semi-Abierto (o Semi-Cerrado): implementa SDR de una forma en particular pero provee facilidades, normalmente en la forma de un Application Program Interface (API), para que determinados aspectos del funcionamiento puedan ser implementados externamente, el funcionamiento interno modificado o agregar soporte a plataformas de hardware no sostenidas nativamente por el paquete en su forma original.

3. Paquete Abierto: implementa los bloques constructivos de SDR tales como mezcladores, filtros, generadores, etc. El paquete implementa algún mecanismo mediante el cual los bloques constructivos pueden interconectarse para formar distintas configuraciones de sistemas SDR.

Se verán con mayor detalle los distintos enfoques de implementación en las secciones siguientes.

Principios Fundamentales

Casi todos los paquetes de software asumen disponer de la versión digital de las señales I y Q disponibles como punto de partida; el resto de las funciones de control del hardware serán accesorias a la operación SDR misma y dependerán de cada implementación.
En su forma más básica las señales I y Q son utilizadas para demodular el modo que se desee tal como fue descripto en señales anteriores; es un buen ejercicio seguir la implementación de JI3GAB previamente discutida para observar como se procesan las señales I y Q en los distintos pasos; al mismo tiempo es posible observar como funciones auxiliares que son dificiles de comprender en abstracto tales como la decimación y la interpolación son utilizadas para compensar por diferentes tasas de muestreo y en diferentes partes de la cadena.

Cada paquete de software implementará su propia versión de que pasos de pre-procesamiento y post-procesamiento le agrega a la demodulación (o modulación) básica de las señales I/Q, por ejemplo en el ejemplo de Youngblood (AC5OG) previamente discutido el esquema de procesamiento será:
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Notese que la señal I/Q es transformada del dominio del tiempo al dominio de frecuencia mediante una transformada rápida de Fourier (FFT) que es un procedimiento matemático básico optimizado para procesamiento digital de señales.

La señal es demodulada con el algoritmo que corresponda aportando una serie de correcciones en amplitud y fase (muchas de ellas que se corresponden con simplificaciones en el hardware).

La señal demodulada es transformada nuevamente al dominio del tiempo mediante la transformada inversa de Fourier (IFFT) y luego procesada en sus caracteristicas de banda pasante, comportamiento de ruido y de magnitud de señal mediante algoritmos de LMS Noise, Notch Filter y AGC digital.

Puede observarse que en soluciones como la de SM5BSZ previamente vista el procesamiento puede ser considerablemente más complejo e involucrando más etapas de procesamiento.

Es obvio que cuantas más etapas de procesamiento se desee introducir más potente tiene que ser el procesador que las realice; con algoritmos razonablemente optimizados es posible realizar SDR con máquinas cuya velocidad de CPU sea 500 Mhz o superior (relativamente modestas) para señales con anchos de banda procesables por una placa de sonido (algunas decenas de Khz).

No hay una fórmula o algoritmo para determinar la capacidad necesaria para procesar una determinada señal, es en forma última un mecanismo de prueba y error.

Sin embargo no siempre los paquetes asumen o pueden asumir empezar por señales I/Q, en algunos casos es una opción de configuración no hacerlo, en otros casos las señales I/Q directamente no son soportadas.

Nuevamente el ejemplo de JI3GAB es instructivo al respecto. Puede verse que en esa implementación se comienza por una señal de audio “normal” y digitalmente se la mezcla con un oscilador local (ficticio, en software) con dos señales defasadas en 90 grados entre si (mediante también procesamiento en software); las señales I/Q existen entonces en un momento intermedio del cálculo y alli pueden ser aplicados los algoritmos del caso.

La ventaja de los paquetes que no requieren las señales I/Q (o que pueden opcionalmente funcionar sin ellas) es que pueden ser alimentados por esquemas de recepción como los discutidos previamente del Tipo Ia y Ib. Como hemos visto este tipo de enfoques tiene serios problemas de ruido y  rechazo de imagen pero aun asi es posible aprovechar en oportunidades funciones de demodulación y filtrado disponible en aplicaciones SDR para aumentar prestaciones que el receptor originalmente no tiene.

Paquete Cerrado

Es la implementación más difundida, facil de instalar y utilizar. Tipicamente se asume que las señales I/Q son alimentadas a los canales derecho e izquierdo de la placa de sonido (la que, por lo tanto, debe ser stereo). 

Los paquetes implementan típicamente una o más de las siguientes funciones:

· Demodulación del o de los modos que soporta, tipicamente CW, AM, SSB, NBFM, WFM y otros.

· Distintas funciones de filtrado pasabajo, pasabanda, pasalto, notch, etc.

· Funciones de control automático de ganancia (AGC), de frecuencia (AFC), Noise Blanker y otros.

· Distintas facilidades para calibrar, adaptar y compensar diferentes defectos en el proceso de digitalización y procesamiento dependiendo de la tarjeta de sonido utilizada.

· Funciones para controlar el hardware utilizado, tanto sea para compensar simplificaciones de diseño como para controlar aspectos de su funcionamiento tal como frecuencia del oscilador local o ganancia de la cadena amplificadora/mezcladora.

· Una interfaz con el usuario capaz de interactuar con las funciones anteriores asi como proveer medios de ayuda a la operación tales como indicadores de señal, información de espectro (espectrograma o interfaz “waterfall”) y otros.
Mas allá de los más o menos aspectos que el autor decide dejar habilitados para su configuración por el usuario estos paquetes implementan los algoritmos de decoficicación con un esquema fijo y pre-definido.

Notese que esto no cambia por el hecho que el autor haga disponible los fuentes del aplicativo, el modificar el codigo fuente además de tener su complejidad termina con otro paquete cerrado que funciona diferente. 

En su operación soportan el hardware que sus autores definieron u operan con hardware genérico (por ejemplo tomando las señales I/Q por la placa de sonido pero sin controlar en forma alguna el proceso de generación de las mismas).

Su instalación es típicamente muy sencilla y si bien la documentación disponible varía considerablemente de paquete en paquete las funciones básicas suelen poderse operar con un minimo de esfuerzo de configuración.
Hay paquetes tanto para Linux ( por ejemplo LINRAD) como para Windows (entre otros Rocky, SDR-1000, KGKSDR, PowerSDR o DSPRX entre otros); personalmente encuentro Rocky una implementación muy sencilla, general y potente.
Se refuerza la idea que si bien casi todos están optimizados para alguna placa en particular también incluyen en general la posibilidad de operar con placas genéricas simplemente procesando señales I/Q alimentadas a la placa de sonido permitiendo operar con implementaciones como la TinySDR o las de YU1LM por caso.

Paquete Semi-Abierto
En la medida en que las implementaciones de SDR proliferan sin que exista un standard de hardware es crecientemente imposible para los autores de software dar soporte no solo a las nuevas implementaciones que emergen luego que el software fue escrito sino incluso a las existentes durante su diseño.

Al mismo tiempo desde el punto de vista de hardware puede ser importante o interesante modificar algún aspecto del procesamiento de las señales realizado por el programa sin necesariamente tener que re-escribir todo el paquete (con su mayoría de funciones útiles); esto es tanto para experimentar con nuevos modos de comunicación o para mejorar los existentes.

Los paquetes en esta categoría proveen una Application Program Interface (API) donde es posible desde un módulo externo que puede ser escrito por el usuario final, típicamente siguiendo la estructura de una dynamic linked library (dll) en el ambiente Windows, modificar parcial o totalmente el comportamiento del programa, agregar nuevas funciones, agregar soporte a nuevo hardware y otras.
El paquete más notable en esta categoría es el escrito por Alberto (I2PHD) denominado WinRad.

El API definido por el autor es usualmente documentado junto con el programa, no hay un standard definido para estas implementaciones por lo que el autor define que llamadas incluye, que parámetros permite intercambiar y que funciones estarán sujetas a modificación externa; supongo que con el tiempo emergerá algún standard para estas API, sea que todos los paquetes apliquen el de alguno en particular o que se cree un standard al efecto.
Por ejemplo el documento de definición de Winrad es el siguiente:
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Puede verse que el API no solo considera las funciones mediantes las cuales el programa inicializa la dll y interactua con un hardware definido por esta sino que también permite acceso al flujo de información digitalizada de audio y funciones de servicio que mediante callback al programa principal permite la modificación del comportamiento básico.
El desarrollo típicamente podrá realizarse en VB, C++ o Delphi aunque cualquier otro lenguaje que permita generar dlls también resultará apropiado.

Por su naturaleza esta categoría de paquetes aplicativos es probablemente el mas ajustado a las necesidades de experimentación de aficionados porque mientras permite su uso en forma directa (modos convencionales) al ser instalado también permite prácticamente cualquier grado de experimentación (modos agregados) a esfuerzos de desarrollo razonables.

Dado que solo se necesita implementar el código necesario para sostener la nueva función implementada o soportar el nuevo hardware al mismo tiempo que todo el resto de las funciones se utilizan tal como originalmente fueron concebidas por el autor.

Paquete Abierto
Esos paquetes son en realidad plataformas de desarrollo donde los bloques funcionales para realizar DSP se hacen disponibles en la forma de módulos cuyas interfaces están definidas y que deben ser interconectados en configuraciones definidas según la implementación que se desee.

Aunque puedan existir ejemplos de implementación que se pueden utilizar como guias no suelen ser ambientes que están disponibles para su uso en radio con solo instalarlos; es usualmente necesario conocer en profundidad su funcionamiento, configuracióny programación para realizar implementaciones útiles con ellos.
A nivel profesional MatLab es un ambiente muy sofisticado y complejo que se puede utilizar con este propósito; su costo y complejidad (su propósito es vastamente más grande que implementar SDR o incluso DSP) lo ubica en el extremo de alta gama disponible.

El ambiente GNURadio, desarrollado por la iniciativa del mismo nombre, implementa un ambiente para exploración de SDR de propósito general de mucha potencia donde bloques constructivos provistos por el paquete (escritos típicamente en C++) hacen disponibles fuentes, filtros, demoduladores y otros bloques constructivos de SDR. Estos bloques constructivos son típicamente escritos para maximizar su performance.

Los bloques constructivos son integrados para una implementación en particular mediante un script escrito en un lenguaje llamado Python (un lenguaje bastante común en el ambiente Linux).

Estos ambientes y otros permiten extender en forma prácticamente ilimitada la plataforma mediante el agregado de bloques constructivos para sostener hardware procesador de señales, de digitalización y diferentes algoritmos.

Si bien la placa de sonido de la PC es soportada como digitalizador estas plataformas son típicamente utilizadas con digitalizadores de otro tipo y mayor potencia de procesamiento.

En general este tipo de plataformas tienen una potencia y complejidad de uso que las coloca por encima de lo que es necesario para utilizar SDR en aplicaciones de radio pero es útil conocer su existencia.
Una implementación más reciente es BasicDSP creado por un enfoque muy novedoso es el propuesto por Pieter-Tjerk PA3FWM y Niels PA1DSP quienes son los responsables atrás del receptor público WebSDR montado en la Universidad de Twente en Holanda. Ellos crearon un paquete de software que permite experimentar con SDR con una simplicidad asombrosa. 
En esencia el programa provee bloques pre-armados para acceder a las señales de la placa de sonido (entrada y salida, mono y stereo) u otras fuentes tales como archivos .WAV, generador sinusoidal y generador de ruido, algunas funciones matemáticas básicas muy utilizadas en DSP, la posibilidad de implementar filtros FIR y la posibilidad de controlar externamente la operación mediante hasta 4 controles deslizantes (slider) que pueden ser asignados programáticamente. 
Para implementar un algoritmo cualquiera de SDR bastará tipear un script sencillo con la manipulación que es necesario realizar en la señal para luego poner el resultado en la salida que se desee. El programa permite trabajar por separado los canales derecho e izquierdo, tanto en la entrada como la salida. 
La metáfora de funcionamiento es que cada muestra que realiza la placa de sonido (que puede controlarse en su cadencia mediante la directiva samplerate) es sometida a cada operación en el script hasta que finalmente se envia a la salida. Una versión experimental, cuya principal novedad es la implementación de la función matemática atan(x) por lo que permite implementar algoritmos relacionados con FSK/PSK/NBFM puede ser encontrada en el area de archivos del grupo Yahoo BasicDSP. Este programa es equivalente a una "regleta" para SDR del lado del software, vale la pena jugar con el.

Aplicaciones SDR basadas en Servidor
El poner un receptor disponible en una red local o en el Internet no es algo novedoso; en cuanto hubo aplicaciones Web de cierta complejidad y plataformas de transmisión (streaming) de audio junto con usuarios con anchos de banda razonables hubo aficionados que pusieron sus receptores en la Web para que otros pudieran sintonizar los mismos. De acuerdo a la implementación el usuario puede o no controlar los parametros de recepción tales como modo, frecuencia y otros parámetros.
Más allá de lo interesante que puede ser este tipo de implementaciones (quien no los há usado en condiciones de propagación para escucharse “al otro lado del mundo”?) no constituyen SDR; es simplemente un receptor con un transporte de audio donde hay poco o ningun procesamiento digital como tal.
Sin embargo a partir de la disponibilidad de plataformas SDR basadas en Web, siendo  WebSDR quizás la más importante, la captura de la señal puede realizarse en una localización pero el procesamiento de la banda base realizarse en otra.
De esa manera multiples usuarios no están ya limitados a escuchar el mismo modo y frecuencia que uno de ellos controla o que están definidos en el receptor fuente sinó que cada uno recibe un segmento de una banda y procesa la misma independientemente del resto.

De esa forma docenas de usuarios pueden concurrentemente usar el receptor cada uno sintonizando la frecuencia y modo de su elección. En la taxonomía inicial estas implementaciones fueron referidas como Tipo V.
Si bien estas modalidades no han sido desarrolladas para radioaficionados sino para otros usos como radioastronomía por ejemplo, las bandas de aficionados proveen un buen público donde evaluar las plataformas.

Un ejemplo notable de una implementación es, mencionado en la sección anterior, el receptor implementado en la Universidad de Twente (Holanda) donde segmentos de la banda de 40, 80 y recientemente 20 metros son accesibles con esta modalidad.

Si bien paquetes como WebSDR están ligeramente fuera del alcance de usuarios individuales, en particular principiantes, ciertamente están dentro del alcance de usuarios más sofisticados e instituciones por lo que las prácticas operativas a partir de una estación multioperada pueden adquirir una dimensión absolutamente sin precedentes.

No es dificil visualizar que esta tecnología puede, comunitariamente, ser utilizada para compartir hardware complejo que quizás sea imposible disponer individualmente.
Apuntes sobre Radio Definida por Software
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En los altimos tiempos se han popularizado dos siglas entre los radioaficionados: DSP y
SDR.

DSP significa Procesamiento Digital de Sefal. Para entender mejor lo que significa,
primero debemos comprender como las sefiales pueden digitalizarse. En pocas palabras,
cualquier sefial eléctrica puede ser representada por una sucesion de nimeros que
correspondan al voltaje instantaneo de la sefial a intervalos de tiempo uniformes. Cada
uno de esos numeros se denomina muestra de la sefial.

Por ejemplo, si tomamos una onda senoidal, podemos representarla mediante los
siguientes valores:
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Si las muestras son tomadas, por ejemplo, a intervalos de 125 microsegundos, el tiempo
total para un periodo completo ¢ es ocho veces (la cantidad de muestras necesarias para
representar un periodo) el valor de cada periodo. En nuestro caso,

t =8x0,000125=0,001 segundos

La frecuencia F se puede calcular invirtiendo el periodo

F=1/t=1000 Hz
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La ventaja de representar una sefal eléctrica mediante muestras radica en la facilidad con
la cual la sefial puede procesarse. Por ejemplo, pueden realizarse todo tipo de operaciones
matematicas (atenuacion, filtrado) de manera muy sencilla. Es mds, una operacion tan
compleja como un mezclador de un receptor superheterodino no es ni mas ni menos que
una multiplicaciéon de dos sefales!

Hasta ahora s6lo hemos representado a la sefial mediante muestras en funcion del tiempo.
Una herramienta matematica muy poderosa, conocida como la transformada de Fourier,
permite convertir un conjunto de muestras que representan una sefial en su
correspondiente espectro. Eso es lo que un analizador de espectro representa en su
pantalla.

Los equipos de radio actuales que tienen la posibilidad de procesar digitalmente las
sefiales funcionan como cualquier receptor superheterodino, pero en lugar de utilizar
filtros a cristal en la Ultima frecuencia intermedia, digitalizan la sefal y la procesan
digitalmente. De este modo, todo tipo de filtros, aun los que son imposibles de fabricar
con componentes tangibles, pueden ser creados en software. Debido a que la sefial
eventualmente serd escuchada por un humano, se la debera convertir nuevamente en su
representacion analogica antes de enviarla al amplificador de audio.

Ahora bien, la mayoria de los transceptores existentes en el mercado que incorporan DSP
solo pueden operar en banda lateral tinica, CW, AM o FM. El DSP so6lo se utiliza para
filtrado y eliminacion de ruido. Si pudiéramos utilizar el DSP para también demodular la
sefial, entonces obtendriamos lo que se llama Radio Definida por Software, o SDR por
sus siglas en inglés. La idea detrds de las SDR es que el modo de operacion sea definido
por el software que la radio utiliza. Por ejemplo, un transceptor viene de fabrica con los
modos clasicos tales como SSB, AM y FM. Unos afios mas tarde, se desarrolla un modo
nuevo, tal como el DRM (Digital Radio Mondiale, http://www.drm.org/), que se utiliza
para transmisiones de onda corta comercial. Lo unico que tenemos que hacer con nuestro
transceptor para poder recibir el nuevo modo es cambiar el software; el hardware sigue
siendo el mismo. Esto constituye una verdadera SDR.

La ventaja principal de las SDR radica en la versatilidad. La misma plataforma de
hardware podria ser utilizada para casi cualquier equipo de comunicacion, no importa el
ancho de banda o el modo de emision/recepcion.

En este momento hay varias radios definidas en software disponibles para los
radioaficionados. Entre ellas, podemos contar las siguientes:

SDR1000

(http://www.flex-radio.com). Fabricado por Flex-Radio. Este transceptor cubre todas las
bandas desde 160 a 6 metros. Utiliza un hardware analdégico, y una PC con tarjeta de
sonido para el procesamiento digital de la sefial. El software para la PC puede obtenerse
en el sitio de Internet de Flex-Radio, y el codigo fuente es de dominio publico.
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Siexsadiysysiens SDR-1000

SDR1000 — Radio definida en software de Flex Radio Systems
(foto cortesia de Gerald Youngblood, K5SDR)
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SDR1000 — Pantalla principal de control
(foto cortesia de Gerald Youngblood, K5SDR)
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SDR-14

(http://www.rfspace.com/sdr14.html). Fabricado por RFSpace. Este receptor cubre todas
las bandas de HF y necesita una PC para controlarlo. A diferencia del SDR1000, la sefial
es procesada integramente en forma digital (el muestreo se realiza directamente con la
sefial captada por la antena, previa amplificacion).

SDR14 — Radio definida por software de RF Space

(foto cortesia de Pieter Ibelings, N4IP)
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SDR14 — Pantalla de control en modo analizador de espectro
(foto cortesia de Pieter Ibelings, N4IP)
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Soft-Rock 40

(http://www.amqrp.org/kits/softrock40/index.html) Kit distribuido por el club AMQRP.
Es un receptor que cubre una sola banda de HF. Necesita una PC con tarjeta de sonido
para el procesamiento de la sefial. Es, en realidad, una version solo-receptor monobanda
del SDR1000. El Soft-Rock para 40 metros se vendi6 a 21 doélares el kit, y se podia
construir en una tarde. Hay continuamente nuevos kits con bandas adicionales.
Ultimamente se estaba desarrollando un kit que incluia un transmisor de baja potencia.

SoftRock 40 — Receptor monobanda definido en software
(foto cortesia de George Heron, N2APB)
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SoftRock 40 — Diagrama en bloques
(cortesia de George Heron, N2APB)

Varios radioaficionados han desarrollado software alternativo a los ofrecidos por algunos
fabricantes. Por ejemplo, el receptor Soft-Rock puede operarse practicamente con el
mismo software utilizado con el SDR1000, o software desarrollado por VE3NEA
(http://www.dxatlas.com/rocky/) o MOKGK (http://www.mOkgk.co.uk/sdr/index.php).
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Conclusiones:

El procesamiento digital de sefales y la aparicion en el mercado de computadoras con
tarjeta de sonido que pueden procesar sefiales de varios KHz, sumado a los ultimos
microprocesadores, ha abierto la posibilidad de desarrollar todo tipo de radios
implementadas en software por varios radioaficionados. El modo de operacién de una
radio definida en software no estd dado por el hardware, sino por el software que se
utiliza. Una actualizacion de software permitiria, en teoria, la operacion en nuevos modos
quizas no existentes en el momento de la fabricacion de la radio.

El procesamiento digital de sefales permite obtener en forma relativamente sencilla
ciertas prestaciones que eran practicamente imposibles de implementar con circuitos
analogicos, como por ejemplo filtros pasabanda de fase lineal, respuesta en frecuencia
plana, y excelente factor de forma. Otro campo en donde el procesamiento de sefiales
digital sobresale es en la eliminacion de ruidos (noise blankers) e interferencia.

Es muy probable que en el futuro cercano aun mas DSP sea incorporado a los equipos de

radio producidos por las grandes marcas. No sera sorprendente entonces escuchar que
alguien “bajo del sitio en Internet del fabricante” el tltimo demodulador para su equipo.
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A Software-Defined Radio
for the Masses, Part 1

This series describes a complete PC-based, software-defined
radio that uses a sound card and an innovative detector
cirenst. Mathematics is minimized in the
explanation. Come see how if s done.

certain convergence occurs

when multiple technologies

align in time to make possible
those things that once were only
dreamed. The explosive growth of the
Internet starting in 1994 was one of
those events. While the Internet had
existed for many years in government
and education prior to that, its popu-
larity had never crossed over into the
general populace because of its slow
speed and arcane interface. The devel-
opment of the Web browser, the
rapidly accelerating power and avail-
ability of the PC, and the availability
of inexpensive and increasingly

8900 Marybank Dr
Austin, TX 78750
gerald @sixthmarket.com

By Gerald Youngblood, AC50G

speedy modems brought about the
Internet convergence. Suddenly, it all
came together so that the Internet and
the worldwide Web joined the every-
day lexicon of our society.

A similar convergence is occurring
in radio communications through digi-
tal signal processing (DSP) software to
perform most radio functions at per-
formance levels previously considered
unattainable. DSP has now been
incorporated into much of the ama-
teur radio gear on the market to de-
liver improved noise-reduction and
digital-filtering performance. More
recently, there has been a lot of discus-
sion about the emergence of so-called
software-defined radios (SDRs).

A software-defined radio is charac-
terized by its flexibility: Simply modi-
fying or replacing software programs

can completely change its functional-
ity. This allows easy upgrade to new
modes and improved performance
without the need to replace hardware.
SDRs can also be easily modified to
accommodate the operating needs of
individual applications. There is a dis-
tinct difference between a radio that
internally uses software for some of its
functions and a radio that can be com-
pletely redefined in the field through
modification of software. The latter is
a software-defined radio.

This SDR convergence is occurring
because of advances in software and
silicon that allow digital processing of
radio-frequency signals. Many of
these designs incorporate mathemati-
cal functions into hardware to perform
all of the digitization, frequency selec-
tion, and down-conversion to base-
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band. Such systems can be quite com-
plex and somewhat out of reach to
most amateurs.

One problem has been that unless
you are a math wizard and proficient
in programming C++ or assembly lan-
guage, you are out of luck. Each can be
somewhat daunting to the amateur as
well as to many professionals. Two
years ago, I set out to attack this chal-
lenge armed with a fascination for
technology and a 25-year-old, virtu-
ally unused electrical engineering de-
gree. [ had studied most of the math in
college and even some of the signal
processing theory, but 25 years is a
long time. I found that it really was a
challenge to learn many of the disci-
plines required because much of the
literature was written from a math-
ematician’s perspective.

Now that I am beginning to grasp
many of the concepts involved in soft-
ware radios, I want to share with the
Amateur Radio community what I
have learned without using much
more than simple mathematical con-
cepts. Further, a software radio
should have as little hardware as pos-
sible. If you have a PC with a sound
card, you already have most of the
required hardware. With as few as
three integrated circuits you can be up
and running with a Tayloe detector—
an innovative, yet simple, direct-con-
version receiver. With less than a
dozen chips, you can build a trans-
ceiver that will outperform much of
the commercial gear on the market.

Approach the Theory

In this article series, I have chosen to
focus on practical implementation
rather than on detailed theory. There
are basic facts that must be understood
to build a software radio. However,
much like working with integrated cir-
cuits, you don’t have to know how to
create the IC in order to use it in a de-
sign. The convention I have chosen is to
describe practical applications fol-
lowed by references where appropriate
for more detailed study. One of the
easier to comprehend references I have
found is The Scientist and Engineer’s
Guide to Digital Signal Processing by
Steven W. Smith. It is free for download
over the Internet at www.DSPGuide.
com. I consider it required reading for
those who want to dig deeper into
implementation as well as theory. I will
refer to it as the “DSP Guide” many
times in this article series for further
study.

So get out your four-function calcu-
lator (okay, maybe you need six or
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seven functions) and let’s get started.

But first, let’s set forth the objectives

of the complete SDR design:

* Keep the math simple

¢ Use a sound-card equipped PC to pro-
vide all signal-processing functions

* Program the user interface and all
signal-processing algorithms in
Visual Basic for easy development
and maintenance

« Utilize the Intel Signal Processing
Library for core DSP routines to
minimize the technical knowledge
requirement and development time,
and to maximize performance

* Integrate a direct conversion (D-C)
receiver for hardware design sim-
plicity and wide dynamic range

* Incorporate direct digital synthesis
(DDS) to allow flexible frequency
control

* Include transmit capabilities using
similar techniques as those used in
the D-C receiver.

Analog and Digital Signals in
the Time Domain

To understand DSP we first need to
understand the relationship between
digital signals and their analog coun-
terparts. If we look at a 1-V (pk) sine
wave on an analog oscilloscope, we see
that the signal makes a perfectly
smooth curve on the scope, no matter
how fast the sweep frequency. In fact,
ifit were possible to build a scope with
an infinitely fast horizontal sweep, it
would still display a perfectly smooth
curve (really a straight line at that
point). As such, it is often called a con-
tinuous-time signal since it is continu-
ous in time. In other words, there are
an infinite number of different volt-
ages along the curve, as can be seen on
the analog oscilloscope trace.

On the other hand, if we were to
measure the same sine wave with a
digital voltmeter at a sampling rate of
four times the frequency of the sine
wave, starting at time equals zero, we
wouldread: 0 Vat0°,1Vat90°,0V at
180° and -1 V at 270° over one com-
plete cycle. The signal could continue
perpetually, and we would still read
those same four voltages over and
again, forever. We have measured the
voltage of the signal at discrete mo-
ments in time. The resulting voltage-
measurement sequence is therefore
called a discrete-time signal.

If we save each discrete-time signal
voltage in a computer memory and we
know the frequency at which we
sampled the signal, we have a discrete-
time sampled signal. This is what an
analog-to-digital converter (ADC)

does. It uses a sampling clock to mea-
sure discrete samples of an incoming
analog signal at precise times, and it
produces a digital representation of
the input sample voltage.

In 1933, Harry Nyquist discovered
that to accurately recover all the com-
ponents of a periodic waveform, it is
necessary to use a sampling frequency
of at least twice the bandwidth of the
signal being measured. That mini-
mum sampling frequency is called the
Nyquist criterion. This may be ex-
pressed as:

fs 22fbw

wherefis the sampling rate and f},, is
the bandwidth. See? The math isn’t so
bad, is it?

Now as an example of the Nyquist
criterion, let’s consider human hear-
ing, which typically ranges from 20 Hz
to 20 kHz. To recreate this frequency
response, a CD player must sample at
a frequency of at least 40 kHz. As we
will soon learn, the maximum fre-
quency component must be limited to
20 kHz through low-pass filtering to
prevent distortion caused by false im-
ages of the signal. To ease filter re-
quirements, therefore, CD players use
astandard sampling rate of 44,100 Hz.
All modern PC sound cards support
that sampling rate.

What happens if the sampled band-
widthis greater than halfthe sampling
rate and is not limited by a low-pass
filter? An alias of the signal is produced
that appears in the output along with
the original signal. Aliases can cause
distortion, beat notes and unwanted
spurious images. Fortunately, alias
frequencies can be precisely predicted
and prevented with proper low-pass or
band-pass filters, which are often re-
ferred to as anti-aliasing filters, as
shown in Fig 1. There are even cases
where the alias frequency can be used
to advantage; that will be discussed
later in the article.

This is the point where most texts
on DSP gointo great detail about what
sampled signals look like above the
Nyquist frequency. Since the goal of
this article is practical implementa-
tion, I refer you to Chapter 3 of the
DSP Guide for a more in-depth discus-
sion of sampling, aliases, A-to-D and

Fig 1—A/D conversion with antialiasing
low-pass filter.

(Eq1)
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D-to-A conversion. Also refer to Doug Smith’s article, “Sig-
nals, Samples, and Stuff: A DSP Tutorial.”!

What you need to know for now is that if we adhere to the
Nyquist criterion in Eq 1, we can accurately sample, pro-
cess and recreate virtually any desired waveform. The
sampled signal will consist of a series of numbers in com-
puter memory measured at time intervals equal to the
sampling rate. Since we now know the amplitude of the
signal at discrete time intervals, we can process the digi-
tized signal in software with a precision and flexibility not
possible with analog circuits.

From RF to a PC’s Sound Card

Our objective is to convert a modulated radio-frequency
signal from the frequency domain to the time domain for
software processing. In the frequency domain, we measure
amplitude versus frequency (as with a spectrum analyzer);
in the time domain, we measure amplitude versus time (as
with an oscilloscope).

In this application, we choose to use a standard 16-bit PC
sound card that has a maximum sampling rate of
44,100 Hz. According to Eq 1, this means that the maxi-
mum-bandwidth signal we can accommodate is 22,050 Hz.
With quadrature sampling, discussed later, this can actu-
ally be extended to 44 kHz. Most sound cards have built-in
antialiasing filters that cut off sharply at around 20 kHz.
(For a couple hundred dollars more, PC sound cards are
now available that support 24 bits at a 96-kHz sampling
rate with up to 105 dB of dynamic range.)

Most commercial and amateur DSP designs use dedicated
DSPs that sample intermediate frequencies (IFs) of 40 kHz
or above. They use traditional analog superheterodyne tech-
niques for down-conversion and filtering. With the advent of
very-high-speed and wide-bandwidth ADCs, it is now pos-
sible to directly sample signals up through the entire HF
range and even into the low VHF range. For example, the
Analog Devices AD9430 A/D converter is specified with
sample rates up to 210 Msps at 12 bits of resolution and a
700-MHz bandwidth. That 700-MHz bandwidth can be used
in under-sampling applications, a topic that is beyond the
scope of this article series.

The goal of my project is to build a PC-based software-
defined radio that uses as little external hardware as pos-
sible while maximizing dynamic range and flexibility. To
do so, we will need to convert the RF signal to audio fre-
quencies in a way that allows removal of the unwanted
mixing products or images caused by the down-conversion
process. The simplest way to accomplish this while main-
taining wide dynamic range is to use D-C techniques to
translate the modulated RF signal directly to baseband.

"Notes appear on page 21.

We can mix the signal with an oscillator tuned to the RF
carrier frequency to translate the bandwidth-limited sig-
nal to a 0-Hz IF as shown in Fig 2.

The example in the figure shows a 14.001-MHz carrier
signal mixed with a 14.000-MHz local oscillator to translate
the carrier to 1 kHz. If the low-pass filter had a cutoff of
1.5 kHz, any signal between 14.000 MHz and 14.0015 MHz
would be within the passband of the direct-conversion re-
ceiver. The problem with this simple approach is that we
would also simultaneously receive all signals between
13.9985 MHz and 14.000 MHz as unwanted images within
the passband, as illustrated in Fig 3. Why is that?

Most amateurs are familiar with the concept of sum and
difference frequencies that result from mixing two signals.
When a carrier frequency, f., is mixed with a local oscilla-
tor, fo, they combine in the general form:

1
fcflo:5[(fc+flo)+(fc_flo)] (Eq2)
When we use the direct-conversion mixer shown in Fig 2,
we will receive these primary output signals:

fe + fio =14.001 MHz +14.000 MHz = 28.001 MHz
fe = fio =14.001 MHz —14.000 MHz = 0.001 MHz

Note that we also receive the image frequency that “folds
over” the primary output signals:

—f. + fio = —14.001 MHz +14.000 MHz = —0.001 MHz

A low-pass filter easily removes the 28.001-MHz sum
frequency, but the —0.001-MHz difference-frequency image
will remain in the output. This unwanted image is the
lower sideband with respect to the 14.000-MHz carrier fre-
quency. This would not be a problem if there were no sig-
nals below 14.000 MHz to interfere. As previously stated,
all undesired signals between 13.9985 and 14.000 MHz will
translate into the passband along with the desired signals
above 14.000 MHz. The image also results in increased
noise in the output.

So how can we remove the image-frequency signals? It
can be accomplished through quadrature mixing. Phasing
or quadrature transmitters and receivers—also called
Weaver-method or image-rejection mixers—have existed
since the early days of single sideband. In fact, my first
SSB transmitter was a used Central Electronics 20A ex-
citer that incorporated a phasing design. Phasing systems
lost favor in the early 1960s with the advent of relatively
inexpensive, high-performance filters.

To achieve good opposite-sideband or image suppression,
phasing systems require a precise balance of amplitude and
phase between two samples of the signal that are 90° out
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Fig 2—A direct-conversion real mixer with a 1.5-kHz low-pass
filter.

Fig 3—Output spectrum of a real mixer illustrating the sum,
difference and image frequencies.
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of phase or in quadrature with each
other—“orthogonal” is the term used
in some texts. Until the advent of digi-
tal signal processing, it was difficult
to realize the level of image rejection
performance required of modern radio
systems in phasing designs. Since
digital signal processing allows pre-
cise numerical control of phase and
amplitude, quadrature modulation
and demodulation are the preferred
methods. Such signals in quadrature
allow virtually any modulation
method to be implemented in software
using DSP techniques.

Give Me I and @ and I Can
Demodulate Anything

First, consider the direct-conversion
mixer shown in Fig 2. When the RF sig-
nal is converted to baseband audio us-
ing a single channel, we can visualize
the output as varying in amplitude
along a single axis as illustrated in
Fig 4. We will refer to this as the in-
phase or I signal. Notice that its magni-
tude varies from a positive value to a
negative value at the frequency of the
modulating signal. If we use a diode to
rectify the signal, we would have cre-
ated a simple envelope or AM detector.

Remember that in AM envelope de-
tection, both modulation sidebands
carry information energy and both are
desired at the output. Only amplitude
information is required to fully de-
modulate the original signal. The
problem is that most other modulation
techniques require that the phase of
the signal be known. This is where
quadrature detection comes in. If we
delay a copy of the RF carrier by 90° to
form a quadrature (@) signal, we can
then use it in conjunction with the
original in-phase signal and the math
we learned in middle school to deter-
mine the instantaneous phase and
amplitude of the original signal.

Fig 5 illustrates an RF carrier with
the level of the I signal plotted on the
x-axis and that of the @ signal plotted
on the y-axis of a plane. This is often
referred to in the literature as a
phasor diagram in the complex plane.
We are now able to extrapolate the two
signals to draw an arrow or phasor
that represents the instantaneous
magnitude and phase of the original
signal.

Okay, here is where you will have to
use a couple of those extra functions
on the calculator. To compute the
magnitude m; or envelope of the sig-
nal, we use the geometry of right tri-
angles. In a right triangle, the square
of the hypotenuse is equal to the sum
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of the squares of the other two sides—
according to the Pythagorean theo-
rem. Or restating, the hypotenuse as
m; (magnitude with respect to time):

2 2
my =1 +0;

The instantaneous phase of the sig-
nal as measured counterclockwise
from the positive I axis and may be
computed by the inverse tangent (or
arctangent) as follows:

o = tan~! (?—:j

Therefore, if we measured the in-
stantaneous values of I and @, we
would know everything we needed to
know about the signal at a given mo-
ment in time. This is true whether we
are dealing with continuous analog
signals or discrete sampled signals.
With I and @, we can demodulate AM
signals directly using Eq 3 and FM
signals using Eq 4. To demodulate
SSB takes one more step. Quadrature
signals can be used analytically to re-
move the image frequencies and leave
only the desired sideband.

The mathematical equations for
quadrature signals are difficult but
are very understandable with a little
study.? I highly recommend that you
read the online article, “Quadrature

(Eq3)

(Eq4)

0
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In Phase

Signals: Complex, But Not Compli-
cated,” by Richard Lyons. It can be
found at www.dspguru.com/info/
tutor/quadsig.htm. The article de-
velops in a very logical manner how
quadrature-sampling I/ demodula-
tion is accomplished. A basic under-
standing of these concepts is essential
to designing software-defined radios.
We can take advantage of the ana-
lytic capabilities of quadrature signals
through a quadrature mixer. To under-
stand the basic concepts of quadrature
mixing, refer to Fig 6, which illustrates
a quadrature-sampling I/@ mixer.
First, the RF input signal is band-
pass filtered and applied to the two
parallel mixer channels. By delaying
the local oscillator wave by 90°, we can
generate a cosine wave that, in tandem,
forms a quadrature oscillator. The RF
carrier, f.(¢), is mixed with the respec-
tive cosine and sine wave local oscilla-
tors and is subsequently low-pass
filtered to create the in-phase, I(¢), and
quadrature, Q(¢), signals. The Q(¢)

e}

Fig 4—An in-phase signal (/) on the real
plane.The magnitude, My is easily
measured as the instantaneous peak
voltage, but no phase information is
available from in-phase detection. This is
the way an AM envelope detector works.

Fig 5—1 +jQ are shown on the complex
plane.The vector rotates counterclock-
wise at a rate of 2rf . The magnitude and
phase of the rotating vector at any instant
in time may be determined through Eqs 3
and 4.
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Fig 6—Quadrature sampling mixer: The RF carrier, f,

, I, is fed to parallel mixers. The local

oscillator (Sine) is fed to the lower-channel mixer directly and is delayed by 90° (Cosine)
to feed the upper-channel mixer. The low-pass filters provide antialias filtering before
analog-to-digital conversion. The upper channel provides the in-phase (/) signal and the
lower channel provides the quadrature (Q,,)) signal. In the PC SDR the low-pass filters

and A/D converters are integrated on the

sound card.





channel is phase-shifted 90° relative to
the I(¢) channel through mixing with
the sine local oscillator. The low-pass
filter is designed for cutoff below the
Nyquist frequency to prevent aliasing
in the A/D step. The A/D converts con-
tinuous-time signals to discrete-time
sampled signals. Now that we have the
I and @ samples in memory, we can
perform the magic of digital signal pro-
cessing.

Before we go further, let me reiter-
ate that one of the problems with this
method of down-conversion is that it
can be costly to get good opposite-side-
band suppression with analog circuits.
Anyvariance in component values will
cause phase or amplitude imbalance
between two channels, resulting in a
corresponding decrease in opposite-
sideband suppression. With analog
circuits, it is difficult to achieve better
than 40 dB of suppression without
much higher cost. Fortunately, it is
straightforward to correct the analog
imbalances in software.

Another significant drawback of di-
rect-conversion receivers is that the
noise increases as the demodulated sig-
nal approaches 0 Hz. Noise contribu-
tions come from a number of sources,
such as 1/f noise from the semiconduc-
tor devices themselves, 60-Hz and
120-Hz line noise or hum, microphonic
mechanical noise and local-oscillator
phase noise near the carrier frequency.
This can limit sensitivity since most
people prefer their CW tones to be be-
low 1 kHz. It turns out that most of
the low-frequency noise rolls off above
1 kHz. Since a sound card can process
signals all the way up to 20 kHz, why
not use some of that bandwidth to move
away from the low frequency noise? The
PC SDR uses an 11.025-kHz, offset-
baseband IF to reduce the noise to a
manageable level. By offsetting the
local oscillator by 11.025 kHz, we can
now receive signals near the carrier

Frequency

Fig 7—FFT output resembles a comb filter:
Each bin of the FFT overlaps its adjacent
bins just as in a comb filter. The 3-dB
points overlap to provide linear output. The
phase and magnitude of the signal in each
bin is easily determined mathematically
with Egs 3 and 4.

frequency without any of the low-
frequency noise issues. This also
significantly reduces the effects of lo-
cal-oscillator phase noise. Once we
have digitally captured the signal, it is
a trivial software task to shift the de-
modulated signal down to a 0-Hz offset.

DSP in the Frequency Domain

Every DSP text I have read thus far
concentrates on time-domain filtering
and demodulation of SSB signals us-
ing finite-impulse-response (FIR) fil-
ters. Since these techniques have been
thoroughly discussed in the litera-
turel-3-4 and are not currently used in
my PC SDR, they will not be covered
in this article series.

My PC SDR uses the power of the
fast Fourier transform (FFT) to do al-
most all of the heavy lifting in the fre-
quency domain. Most DSP texts use a
lot of ink to derive the math so that one
canwrite the FFT code. Since Intel has
so helpfully provided the code in ex-
ecutable form in their signal-process-
ing library,” we don’t care how to write
an FFT: We just need to know how to
use it. Simply put, the FFT converts
the complex I and @ discrete-time sig-
nals into the frequency domain. The
FFT output can be thought of as a
large bank of very narrow band-pass
filters, called bins, each one measur-
ing the spectral energy within its
respective bandwidth. The output re-
sembles a comb filter wherein each bin
slightly overlaps its adjacent bins
forming a scalloped curve, as shown in
Fig 7. When a signal is precisely at the
center frequency of a bin, there will be
a corresponding value only in that bin.
As the frequency is offset from the
bin’s center, there will be a corre-
sponding increase in the value of the

adjacent bin and a decrease in the
value of the current bin. Mathemati-
cal analysis fully describes the rela-
tionship between FFT bins,® but such
is beyond the scope of this article.

Further, the FFT allows us to mea-
sure both phase and amplitude of the
signal within each bin using Eqs 3 and
4 above. The complex version allows us
to measure positive and negative fre-
quencies separately. Fig 8 illustrates
the output of a complex, or quadra-
ture, FFT.

The bandwidth of each FFT bin may
be computed as shown in Eq 5, where
BWy;,, is the bandwidth of a single bin,
fsisthe sampling rate and Nis the size
of the FFT. The center frequency of
each FFT bin may be determined by
Eq 6 where f onter 18 the bin’s center
frequency, nis the bin number, f;is the
sampling rate and N is the size of the
FFT. Bins zero through (N/2)-1 repre-
sent upper-sideband frequencies and
bins N/2 to N-1 represent lower-side-
band frequencies around the carrier
frequency.

Bw%nzf; (Eq5)
1}
n

feenter =TS (Eq6)

If we assume the sampling rate of
the sound card is 44.1 kHz and the
number of FFT bins is 4096, then the
bandwidth and center frequency of
each bin would be:

44100

. =———=10.7666 Hz and
bin 774096

Feenter =110.7666 Hz

What this all means is that the
receiver will have 4096, ~11-Hz-wide

fc

Center— —
| | ) ) ) ) | | | |
} ! (Bin 0) }
N N-1 N4
2 (Bin 4095) 2
(Bin 2048) (Bin 2047)

Fig 8—Complex FFT output: The output of a complex FFT may be thought of as a series
of band-pass filters aligned around the carrier frequency, f, at bin 0. N represents the
number of FFT bins. The upper sideband is located in bins 1 through (N/2)-1 and the
lower sideband is located in bins N/2 to N-1.The center frequency and bandwidth of

6.

each bin may be calculated using Eqs 5 and
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band-pass filters. We can therefore
create band-pass filters from 11 Hz to
approximately 40 kHz in 11-Hz steps.
The PC SDR performs the following
functions in the frequency domain af-
ter FFT conversion:
* Brick-wall fixed and variable band-
pass filters
* Frequency conversion
* SSB/CW demodulation
* Sideband selection
* Frequency-domain noise subtraction
* Frequency-selective squelch
* Noise blanking
» Graphic equalization (“tone control”)
e Phase and amplitude balancing to
remove images
* SSB generation
» Future digital modes such as PSK31
and RTTY
Once the desired frequency-domain
processing is completed, it is simple to
convert the signal back to the time do-
main by using an inverse FFT. In the
PC SDR, only AGC and adaptive noise
filtering are currently performed in the
time domain. A simplified diagram of
the PC SDR software architecture is
provided in Fig 9. These concepts
will be discussed in detail in a future
article.

Sampling RF Signals with the
Tayloe Detector: A New Twist
on an Old Problem

While searching the Internet for
information on quadrature mixing, I
ran across a most innovative and el-
egant design by Dan Tayloe, N7VE.
Dan, who works for Motorola, has de-
veloped and patented (US Patent
#6,230,000) what has been called the
Tayloe detector.” The beauty of the
Tayloe detector is found in both its
design elegance and its exceptional
performance. It resembles other con-
cepts in design, but appears unique in
its high performance with minimal
components.8 % 10, 11 Tn its simplest
form, you can build a complete quadra-
ture down converter with only three or
four ICs (less the local oscillator) at a
cost of less than $10.

Fig 10 illustrates a single-balanced
version of the Tayloe detector. It can be
visualized as a four-position rotary
switch revolving at a rate equal to the
carrier frequency. The 50-Q antenna
impedance is connected to the rotor and
each of the four switch positions is con-
nected to a sampling capacitor. Since
the switch rotor is turning at exactly
the RF carrier frequency, each capaci-
tor will track the carrier’s amplitude
for exactly one-quarter of the cycle and
will hold its value for the remainder of
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| ()_, LMS Noise
FFT — IFFT & Notch  f— —( AF Out
Ql— Filter
Peak
Amplitude Detector
& Phase |—
Correction
T Digital AGC
1 ms Attack
FFT 100, 200, 300 ms Hold
BPF
2048 Taps Taps

Fig 9—SDR receiver software architecture: The /and Q signals are fed from the sound-
card input directly to a 4096-bin complex FFT. Band-pass filter coefficients are
precomputed and converted to the frequency domain using another FFT. The frequency-
domain filter is then multiplied by the frequency-domain signal to provide brick-wall
filtering. The filtered signal is then converted to the time domain using the inverse FFT.
Adaptive noise and notch filtering and digital AGC follow in the time domain.

0
+
|
180°  |_
90°
L +
270 | @

Fig 10—Tayloe detector: The switch rotates at the carrier frequency so that each
capacitor samples the signal once each revolution. The 0° and 180° capacitors
differentially sum to provide the in-phase (/) signal and the 90° and 270° capacitors sum

to provide the quadrature (Q) signal.

the cycle. The rotating switch will
therefore sample the signal at 0°, 90°,
180° and 270°, respectively.

As shown in Fig 11, the 50-Q imped-
ance of the antenna and the sampling
capacitors form an R-C low-pass filter
during the period when each respec-
tive switch is turned on. Therefore,
each sample represents the integral or
average voltage of the signal duringits
respective one-quarter cycle. When
the switch is off, each sampling capaci-
tor will hold its value until the next
revolution. If the RF carrier and the
rotating frequency were exactly in
phase, the output of each capacitor
will be a dc level equal to the average

Rant

" OT[>—( Baseband
I c
I ; s

fe

Fig 11—Track and hold sampling circuit:
Each of the four sampling capacitors in the
Tayloe detector form an RC track-and-hold
circuit. When the switch is on, the
capacitor will charge to the average value
of the carrier during its respective one-
quarter cycle. During the remaining three-
quarters cycle, it will hold its charge. The
local-oscillator frequency is equal to the
carrier frequency so that the output will be
at baseband.





value of the sample.

If we differentially sum outputs of
the 0° and 180° sampling capacitors
with an op amp (see Fig 10), the out-
put would be a dc voltage equal to two
times the value of the individually
sampled values when the switch rota-
tion frequency equals the carrier fre-
quency. Imagine, 6 dB of noise-free
gain! The same would be true for the
90° and 270° capacitors as well. The
0°/180° summation forms the I chan-
nel and the 90°/270° summation forms
the @ channel of the quadrature down-
conversion.

As we shift the frequency of the car-
rier away from the sampling fre-
quency, the values of the inverting
phases will no longer be dc levels. The
output frequency will vary according
to the “beat” or difference frequency
between the carrier and the switch-ro-
tation frequency to provide an accu-
rate representation of all the signal

components converted to baseband.

Fig 12 provides the schematic for a
simple, single-balanced Tayloe detec-
tor. It consists of a PI5V331, 1:4 FET
demultiplexer that switches the signal
to each of the four sampling capaci-
tors. The 74AC74 dual flip-flop is con-
nected as a divide-by-four Johnson
counter to provide the two-phase clock
to the demultiplexer chip. The outputs
of the sampling capacitors are differ-
entially summed through the two
LT1115 ultra-low-noise op amps to
form the I and @ outputs, respectively.
Note that the impedance of the
antenna forms the input resistance for
the op-amp gain as shown in Eq 7. This
impedance may vary significantly
with the actual antenna. I use instru-
mentation amplifiers in my final de-
sign to eliminate gain variance with
antenna impedance. More informa-
tion on the hardware design will be
provided in a future article.

Since the duty cycle of each switch
is 25%, the effective resistance in the
RC network is the antenna impedance
multiplied by four in the op-amp gain
formula, as shown in Eq 7:

R (Eq7)
4Rant

For example, with a feedback resis-
tance, R;, of 3.3 kQ and antenna im-
pedance, R, of 50 Q, the resulting
gain of the input stage is:

3300
4x50

G =16.5

The Tayloe detector may also be
analyzed as a digital commutating fil-
ter.12:13,14 This means that it operates
as avery-high-@ tracking filter, where
Eq 8 determines the bandwidth and n
is the number of sampling capacitors,

Count Sequence 0, 1,3,20r0, 2,3, 1

Tayloe Detector

+12V

U1 ] |
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In - Phase Channel (1)
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AV

J1
c7 o 1 uF
Antenna ) 14 PV 1c0 |8 00=0 3 +\ 7 /J;
0 - 54 MHz \
0.001 Leloy icife N6
4 11=180° o e
RFC1 1C2 T 14
100 pH 1c3 | 021 T o021 ]
2C0 10 i | C12
R{ 2.5V Detector Bias 2c1 |2 -ﬂ; TWF
Vee _L l e 2c2 |12 -T;V
22k +| c18 cs8 R4 oc3 |13 R5
47 uF 0.1pF S22k A |14 ———VWA—
. NE c3 3.3k
3, of H————
16 0.01
u2 G 15 :
P15B3253 +12V
u2
v Johnson Counter LT1115 +| Cc14
~ 01=90° 3 JF1vF
! U1A N
74ACT4 10 < 270° %.
J2 R2 — - 21
Lo 100k ; PRE A c16 c19_L ot
0-120 MHz <] == 1
c8 31° 0.27 0.27 Lois
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0.001 HerR ab)ne L
-12V
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VIsRe a9 0.0t . .
12 Except as indicated, decimal values of capacitance
" D are in microfarads (uUF); others are in picofarads
7 > CLK (pF); resistances are in ohms;
13 CIR Q 8 k =1,000.
n.c. = No connection

Fig 12—Singly balanced Tayloe detector.

oex- J

ul/Aug 2002 19





R, is the antenna impedance and C
is the value of the individual sampling
capacitors. Eq 9 determines the Q4.
of the filter, where £, is the center fre-
quency and BW,; is the bandwidth of
the filter.

BWye, = R (Eq8)
lz-nRﬂHtCS
Je (Eq9)
= q
Qdet BWdet

By example, if we assume the sam-
pling capacitor to be 0.27 puF and the
antenna impedance to be 50 Q, then
BW and @ are computed as follows:

BW,o = ! — = 5895 Hz
(T)(@)(50)(2.7x1077)
14.001x10°
=0T 0375
Qaer 5895

Since the PC SDR uses an offset
baseband IF, I have chosen to design
the detector’s bandwidth to be 40 kHz
to allow low-frequency noise elimina-
tion as discussed above.

The real payoff in the Tayloe detec-
tor is its performance. It has been
stated that the ideal commutating
mixer has a minimum conversion loss
(which equates to noise figure) of
3.9 dB.15 16 Typical high-level diode
mixers have a conversion loss of 6-7 dB
and noise figures 1 dB higher than the
loss. The Tayloe detector has less than
1 dB of conversion loss, remarkably.
How can this be? The reason is that it
is not really a mixer but a sampling
detector in the form of a quadrature
track and hold. This means that the
design adheres to discrete-time sam-
pling theory, which, while similar to
mixing, has its own unique character-
istics. Because a track and hold actu-
ally holds the signal value between
samples, the signal output never goes
to zero.

This is where aliasing can actually
be used to our benefit. Since each
switch and capacitor in the Tayloe
detector actually samples the RF sig-
nal once each cycle, it will respond to
alias frequencies as well as those
within the Nyquist frequency range.
In a traditional direct-conversion re-
ceiver, the local-oscillator frequency is
set to the carrier frequency so that the
difference frequency, or IF, is at 0 Hz
and the sum frequency is at two times
the carrier frequency per Eq 2. We
normally remove the sum frequency
through low-pass filtering, resulting
in conversion loss and a corresponding
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increase in noise figure. In the Tayloe
detector, the sum frequency resides at
the first alias frequency as shown in
Fig 13. Remember that an alias is a

real signal and will appear in the out-
put as if it were a baseband signal.

Therefore, the alias adds to the base-
band signal for a theoretically loss-

less detector. In real life, there is a

slight loss due to the resistance of the
switch and aperture loss due to imper-
fect switching times.

PC SDR Transceiver Hardware

The Tayloe detector therefore pro-
vides a low-cost, high-performance
method for both quadrature down-con-
version as well as up-conversion for
transmitting. For a complete system,
we would need to provide analog AGC
to prevent overload of the ADC inputs
and a means of digital frequency con-
trol. Fig 14 illustrates the hardware

architecture of the PC SDR receiver as
it currently exists. The challenge has
been to build a low-noise analog chain
that matches the dynamicrange of the
Tayloe detector to the dynamic range
of the PC sound card. This will be cov-
ered in a future article.

I am currently prototyping a
complete PC SDR transceiver, the
SDR-1000, that will provide general-
coverage receive from 100 kHz to
54 MHz and will transmit on all ham
bands from 160 through 6 meters.

SDR Applications

At the time of this writing, the typi-
cal entry-level PC now runs at a clock
frequency greater than 1 GHz and
costs only a few hundred dollars. We
now have exceptional processing
power at our disposal to perform DSP
tasks that were once only dreams. The
transfer of knowledge from the aca-

Alias

—fo s

Alias

Fig 13—Alias summing on Tayloe detector output: Since the Tayloe detector samples the
signal the sum frequency (fc + fs) and its image (—f ¢ — f s) are located at the first alias
frequency. The alias signals sum with the baseband signals to eliminate the mixing
product loss associated with traditional mixers. In a typical mixer, the sum frequency
energy is lost through filtering thereby increasing the noise figure of the device.

SSM2164
PI5V331 LT1115
\i BPF > VCA>—'> L e — Audio
% Tayloe Sound
e Detector Card
— VCA>—Q> R
AGC
Johnson
Counter T4ACT4 Log Amplifier
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PIC PC Control &

| DDS |<_

Control 1 & Q Audio
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Fig 14—PC SDR receiver hardware architecture: After band-pass filtering the antenna is
fed directly to the Tayloe detector, which in turn provides /and Q outputs at baseband. A
DDS and a divide-by-four Johnson counter drive the Tayloe detector demultiplexer. The
LT1115s offer ultra-low noise-differential summing and amplification prior to the wide-
dynamic-range analog AGC circuit formed by the SSM2164 and AD8307 log amplifier.





demic to the practical is the primary
limit of the availability of this technol-
ogy to the Amateur Radio experi-
menter. This article series attempts to
demystify some of the fundamental
concepts to encourage experimenta-
tion within our community. The ARRL
recently formed a SDR Working Group
for supporting this effort, as well.
The SDR mimics the analog world in
digital data, which can be manipu-
lated much more precisely. Analog
radio has always been modeled math-
ematically and can therefore be pro-
cessed in a computer. This means that
virtually any modulation scheme may
be handled digitally with performance
levels difficult, or impossible, to attain
with analog circuits. Let’s consider
some of the amateur applications for
the SDR:
» Competition-grade HF transceivers
» High-performance IF for microwave
bands
* Multimode digital transceiver
« EME and weak-signal work
* Digital-voice modes
* Dream it and code it

For Further Reading

For more in-depth study of DSP
techniques, I highly recommend that
you purchase the following texts in
order of their listing:

Understanding Digital Signal Pro-
cessing by Richard G. Lyons (see Note
6). This is one of the best-written text-
books about DSP.

Digital Signal Processing Technol-
ogy by Doug Smith (see Note 4). This
new book explains DSP theory and
application from an Amateur Radio
perspective.

Digital Signal Processing in Com-
munications Systems by Marvin E.
Frerking (see Note 3). This book re-
lates DSP theory specifically to modu-
lation and demodulation techniques
for radio applications.
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Where Do We Go From Here?

Three future articles will describe
the construction and programming of
the PC SDR. The next article in the
series will detail the software interface
to the PC sound card. Integrating full-
duplex sound with DirectX was one of
the more challenging parts of the
project. The third article will describe
the Visual Basic code and the use of the
Intel Signal Processing Library for
implementing the key DSP algorithms
in radio communications. The final
article will describe the completed
transceiver hardware for the SDR-
1000.
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Quadrature Signals: Complex, But Not Complicated

by Richard Lyons
I ntroduction

Quadrature signals are based on the notion of complex numbers and perhaps no other topic
causes more heartache for newcomers to DSP than these numbers and their strange
terminology of j-operator, complex, imaginary, real, and orthogonal. If you're alittle unsure
of the physical meaning of complex numbers and thej =+/-1 operator, don't feel bad because
you're in good company. Why even Karl Gauss, one the world's greatest mathematicians,
called the j-operator the "shadow of shadows'. Here we'll shine some light on that shadow so
you'll never have to call the Quadrature Psychic Hotline for help.

Quadrature signal processing is used in many fields of science and engineering, and
guadrature signals are necessary to describe the processing and implementation that takes
place in modern digital communications systems. In this tutorial we'll review the
fundamentals of complex numbers and get comfortable with how they're used to represent
guadrature signals. Next we examine the notion of negative frequency asit relates to
guadrature signal algebraic notation, and learn to speak the language of quadrature
processing. In addition, we'll use three-dimensional time and frequency-domain plotsto give
some physical meaning to quadrature signals. Thistutorial concludes with a brief look at
how a quadrature signal can be generated by means of quadrature-sampling.

Why Care About Quadrature Signals?

Quadrature signal formats, also called complex signals, are used in many digital signal
processing applications such as:

- digital communications systems,

- radar systems,

- time difference of arrival processing in radio direction finding schemes
- coherent pulse measurement systems,

- antenna beamforming applications,

- single sideband modulators,

- €etc.

These applications fall in the general category known as quadrature processing, and they
provide additional processing power through the coherent measurement of the phase of
sinusoidal signals.

A guadrature signal is atwo-dimensional signal whose value at some instant in time can be
specified by a single complex number having two parts; what we call thereal part and the
imaginary part. (Thewordsrea and imaginary, although traditional, are unfortunate because
their of meaningsin our every day speech. Communications engineers use the termsin-phase
and quadrature phase. More on that later.) Let's review the mathematical notation of these
complex numbers,
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The Development and Notation of Complex Numbers

To establish our terminology, we define areal number to be those numbers we use in every
day life, like avoltage, atemperature on the Fahrenheit scale, or the balance of your checking
account. These one-dimensional numbers can be either positive or negative as depicted in
Figure 1(a). Inthat figure we show a one-dimensional axis and say that a single real number
can be represented by a point on that axis. Out of tradition, let's call this axis, the Real axis.

Imaginary

axis (j) This point represents
the complex number
This point represents the / c=25+j2
real numbera=-22 7 / """"" 2 ®
— o ———t+—+—+—+—P> *i2 line ¥ +25line
54 -3-2-101 2 3 4 ?&g' 0
‘ 25 Real

axis

(a) (b)
Figure 1. An graphical interpretation of area number and a complex number.

A complex number, c, is shown in Figure 1(b) whereit's also represented as a point.
However, complex numbers are not restricted to lie on a one-dimensional line, but can reside
anywhere on atwo-dimensional plane. That planeis called the complex plane (some
mathematicians like to call it an Argand diagram), and it enables us to represent complex
numbers having both real and imaginary parts. For example in Figure 1(b), the complex
number ¢ = 2.5 +j2 isapoint lying on the complex plane on neither the real nor the
imaginary axis. We locate point ¢ by going +2.5 units along the real axis and up +2 units
along the imaginary axis. Think of those real and imaginary axes exactly as you think of the
East-West and North-South directions on a road map.

WEell use a geometric viewpoint to help us understand some of the arithmetic of complex
numbers. Taking alook at Figure 2, we can use the trigonometry of right triangles to define
several different ways of representing the complex number c.

‘ Imaginary
axis (j)
[ e« C=atijb
M
*®
/ ¢
y -
0 a " Real
axis

Figure 2 The phasor representation of complex number ¢ = a+ jb on the complex plane.

Our complex number cis represented in a number of different ways in the literature, such as.
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Notation Math Expression: Remarks:

Name:
Rectangular c=a+jb Used for explanatory @D
form: purposes. Easiest to

understand. [Also called the
Cartisian form.]

Trigonometric | ¢ = M[cos(¢q) +jsin(@)] | Commonly used to describe (2

form: quadrature signalsin
' communications systems.
Polar form: c=Mme"? Most puzzling, but the 3

primary form used in math

eguations. [Also called the
Exponential form. Sometimes

written as Mexp(j @).]
Magnitude- c=Mp Used for descriptive purposes, | (4)
angle form: but too cumbersome for usein

algebraic equations. [Essentialy
a shorthand version of Eq. (3).]

Egs. (3) and (4) remind us that ¢ can also be considered the tip of a phasor on the complex
plane, with magnitude M, in the direction of ¢ degrees relative to the positive real axis as
shown in Figure 2. Keep in mind that ¢ isacomplex number and the variables a, b, M, and @
are al real numbers. The magnitude of ¢, sometimes called the modulus of ¢, is

M =c|=/& +b" (5)

[Triviaquestion: Inwhat 1939 movie, considered by many to be the greatest movie ever
made, did a main character attempt to quote Eq. (5)7)]

: . . imagi t
Back to business. The phase angle ¢, or argument, is the arctangent of the ratio %ﬁﬁ,

or

¢=tant %%% (6)

If we set Eq. (3) equal to Eq. (2), Me® = M[cos(¢) + jsin(g)] , we can state what's named in
his honor and now called one of Euler's identities as;
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= cos(@) +jsin() (7)

The suspicious reader should now be asking, "Why isit valid to represent a complex number
using that strange expression of the base of the natural logarithms, e, raised to an imaginary
power?' We can validate Eq. (7) as did the world's greatest expert on infinite series, Herr
Leonard Euler, by plugging jein for z in the series expansion definition of € in the top line of
Figure 3. That substitution is shown on the second line. Next we evaluate the higher orders of |
to arrive at the seriesin the third line in the figure. Those of you with elevated math skillslike
Euler (or those who check some math reference book) will recognize that the alternating termsin
the third line are the series expansion definitions of the cosine and sine functions.

2 23 Z4 Z5 ZG

eZ=1+z+%+T+T+?+F+_,,
. \2 . \3 . N4 - N5 - \6
(9 , @;3) . (JZ[;) L L9, 69

¥ =1+jo+ 3
6
=1+ jo - "13|+4l +J£g!i'%+---

NS

€ = cos(g) + jsin(g)

Figure 3 One derivation of Euler's equation using series expansions for €, cos(¢), and sin(¢).

Figure 3 verifies Eq. (7) and our representation of a complex number using the Eg. (3) polar
form: Me®. If you substitute -j¢for z in the top line of Figure 3, you'd end up with a slightly
different, and very useful, form of Euler'sidentity:

e’ = cos(q) - jsin() 8
The polar form of Egs. (7) and (8) benefits us because:

- It simplifies mathematical derivations and analysis,
-- turning trigonometric equations into the simple algebra of exponents, and
-- math operations on complex numbers follow exactly the same rules as real numbers.
- It makes adding signals merely the addition of complex numbers (vector addition),
- It's the most concise notation,
- It'sindicative of how digital communications system are implemented, and described in
the literature.

WE'l be using Egs. (7) and (8) to see why and how quadrature signals are used in digital
communications applications. But first, let’s take a deep breath and enter the Twilight Zone
of that 'j' operator.

Y ou've seen the definition j =+/-1 before. Stated in words, we say that j represents a number
when multiplied by itself resultsin anegative one. Well, this definition causes difficulty for
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the beginner because we all know that any number multiplied by itself alwaysresultsin a
positive number. (Unfortunately DSP textbooks often define j and then, with justified haste,
swiftly carry on with all the ways that the j operator can be used to analyze sinusoidal signals.
Readers soon forget about the question: What doesj =+/-1 actualy mean?) Well, /-1 had
been on the mathematical scene for some time, but wasn't taken seriously until it had to be
used to solve cubic equations in the sixteenth century. [1], [2] Mathematicians reluctantly
began to accept the abstract concept of /-1, without having to visualize it, because its
mathematical properties were consistent with the arithmetic of normal real numbers.

It was Euler's equating complex numbers to real sines and cosines, and Gauss' brilliant
introduction of the complex plane, that finally legitimized the notion of /-1 to Europe's
mathematicians in the eighteenth century. Euler, going beyond the province of real numbers,
showed that complex numbers had a clean consistent relationship to the well-known real
trigonometric functions of sines and cosines. As Einstein showed the equivalence of mass
and energy, Euler showed the equivalence of real sines and cosines to complex numbers. Just
as modern-day physicists don’t know what an electron is but they understand its properties,
we' [l not worry about what 'j' is and be satisfied with understanding its behavior. For our
purposes, the j-operator means rotate a complex number by 90° counterclockwise. (For you
good folk in the UK, counterclockwise means anti-clockwise.) Let's see why.

WE'l get comfortable with the complex plane representation of imaginary numbers by
examining the mathematical properties of the j =+/-1 operator as shown in Figure 4.

Imaginary
axis
A = multiply by "j"
S r
O+ttt 0o
8 8 Real
. ©axis
|
1

Figure 4. What happens to the real number 8 when you start multiplying it by j.

Multiplying any number on the real axis by j resultsin an imaginary product that lies on the
imaginary axis. The examplein Figure 4 showsthat if +8 is represented by the dot lying on
the positive real axis, multiplying +8 by j resultsin an imaginary number, +j8, whose position
has been rotated 90° counterclockwise (from +8) putting it on the positive imaginary axis.
Similarly, multiplying +j8 by j results in another 90° rotation yielding the -8 lying on the
negative real axis because j“ = -1. Multiplying -8 by j resultsin afurther 90° rotation giving
the -j8 lying on the negative imaginary axis. Whenever any number represented by adot is
multiplied by j the result is a counterclockwise rotation of 90°. (Conversely, multiplication
by -j resultsin a clockwise rotation of -90° on the complex plane.)

If welet @=172in Eq. 7, we can say that
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d™ = cos(1v2) +jsin(’2) = 0+j1, or
" = | 9)

Here's the point to remember. If you have a single complex number, represented by a point
on the complex plane, multiplying that number by j or by €™ will result in a new complex
number that's rotated 90° counterclockwise (CCW) on the complex plane. Don't forget this,
asit will be useful as you begin reading the literature of quadrature processing systems!

Let's pause for amoment here to catch our breath. Don't worry if the ideas of imaginary
numbers and the complex plane seem alittle mysterious. It's that way for everyone at first—
you'll get comfortable with them the more you use them. (Remember, the j-operator puzzled
Europe's heavyweight mathematicians for hundreds of years.) Granted, not only isthe
mathematics of complex numbers a bit strange at first, but the terminology is almost bizarre.
While the term imaginary is an unfortunate one to use, the term complex is downright weird.
When first encountered, the phrase complex numbers makes us think ‘complicated numbers.
This is regrettable because the concept of complex numbersis not really al that complicated.
Just know that the purpose of the above mathematical rigmarole wasto validate Egs. (2), (3),
(7), and (8). Now, let's (finally!) talk about time-domain signals.

Representing Real Signals Using Complex Phasor s

OK, we now turn our attention to a complex number that is afunction time. Consider a
number whose magnitude is one, and whose phase angle increases with time. That complex
number is the €™ point shown in Figure 5(a). (Here the 21T, term is frequency in
radiang/second, and it corresponds to afrequency of f, cycles/second where f, is measured in
Hertz.) Astimet getslarger, the complex number's phase angle increases and our number
orbits the origin of the complex planein a CCW direction. Figure 5(a) shows the number,
represented by the black dot, frozen at some arbitrary instant in time. If, say, the frequency
fo = 2 Hz, then the dot would rotate around the circle two times per second. We can also
think of another complex number e/2™' (the white dot) orbiting in a clockwise direction
because its phase angle gets more negative as time increases.

Imaginary — fime i Imaginary
| Wi t=timein secgnds, b axis
j f, = frequency in Hertz j

"N o2t

Figure5. A snapshot, intime, of two complex numbers whose exponents change with time.
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Let's now call our two €2 and e7?™' complex expressions quadrature signals. They each
have both real and imaginary parts, and they are both functions of time. Those g™ and
2™ expressions are often called complex exponentialsin the literature.

We can also think of those two quadrature signals, €2 and e/°™", as the tips of two phasors
rotating in opposite directions as shown in Figure 5(b). We're going to stick with this phasor
notation for now because it'll allow usto achieve our goal of representing real sinusoidsin
the context of the complex plane. Don't touch that dial!

To ensure that we understand the behavior of those phasors, Figure 6(a) shows the three-
dimensional path of the €™ phasor as time passes. We've added the time axis, coming out
of the page, to show the spiral path of the phasor. Figure 6(b) shows a continuous version of
just the tip of the €™ phasor. That €™ complex number, or if you wish, the phasor'stip,
follows a corkscrew path spiraling along, and centered about, the time axis. The real and
imaginary parts of €™ are shown as the sine and cosine projections in Figure 6(b).

: e]2TIfOt
/o sin2rE t)

3™ 2 cos(2tt.t)
(@) (b)

Figure 6. The motion of the €™ phasor (a), and phasor 'stip (b).

Return to Figure 5(b) and ask yourself: "Self, what's the vector sum of those two phasors as
they rotate in opposite directions?' Think about thisfor amoment... That's right, the
phasors real parts will always add constructively, and their imaginary parts will always
cancel. This means that the summation of these €' and 32! phasors will always be a
purely real number. Implementations of modern-day digital communications systems are
based on this property!

To emphasize the importance of the real sum of these two complex sinusoids we'll draw yet
another picture. Consider the waveform in the three-dimensional Figure 7 generated by the

sum of two half-magnitude complex phasors, €2™"/2 and €#™"/2, rotating in opposite
directions about, and moving down along, the time axis.
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| magi nary o

cos(2rt t)

Figure7. A cosine represented by the sum of two rotating complex phasors.

Thinking about these phasors, it's clear now why the cosine wave can be equated to the sum
of two complex exponentials by

2ot izt 2ot | i2ri
cos2rtet) = —5 — + — 5 = > (10)

Eg. (10), awell-known and important expression, is also called one of Euler'sidentities. We
could have derived this identity by solving Egs. (7) and (8) for jsin(¢), equating those two
expressions, and solving that final equation for cos(¢). Similarly, we could go through that
same algebra exercise and show that area sinewaveis also the sum of two complex
exponentials as

' g2mot _ gi2rict | gl gortet
sin(2rf.t) = T Sl (11)

Look at Egs. (10) and (11) carefully—they are the standard expressions for a cosine wave and
asinewave, using complex notation, seen throughout the literature of quadrature
communications systems. To keep the reader's mind from spinning like those complex
phasors, please realize that the sole purpose of Figures 5 through 7 isto validate the complex
expressions of the cosine and sinewave given in Egs. (10) and (11). Those two equations,
along with Egs. (7) and (8), are the Rosetta Stone of quadrature signal processing. We can
now easily tranglate, back and forth, between real sinusoids and complex exponentials.

Let's step back now and remind ourselves what we're doing. We are learning how real
signals, that can be transmitted down a coax cable or digitized and stored in a computer's
memory, can be represented in complex number notation. Y es, the constituent parts of a
complex number are each real, but we're treating those partsin a special way[] we're treating
them in quadrature.

Representing Quadr ature Signals In the Frequency Domain

Now that we know much about the time-domain nature of quadrature signals, we're ready to
look at their frequency-domain descriptions. This material will be easy for you to understand
because welll illustrate the full three-dimensional aspects of the frequency domain. That way
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none of the phase relationships of our quadrature signals will be hidden from view. Figure 8
tells us the rules for representing complex exponentials in the frequency domain.

Negative Positive
frequency frequency
L — 4
Lcjerfty  Ljerft)
j elThl | et
2 2
Direction along the Magnitude is 1/2

imaginary axis
Figure 8. Interpretation of complex exponentials.

WEell represent a single complex exponential as a narrowband impulse located at the
frequency specified in the exponent. In addition, we'll show the phase relationships between
those complex exponentials aong the real and imaginary axes. To illustrate those phase
relationships, a complex frequency domain representation is necessary. With all that said,
take alook at Figure 9.

Imag e

Part Real _ s Real
Part cos(2rft) = Part
jortt jorf t
cos(21t 1) S— > € >
SaTime e Freq
Imag
Part  Real sin@rét) = Egﬂ
Part
_ g2
sin(2r1ft) = -]

TATime Freq

Figure 9. Complex frequency domain representation of a cosine wave and sinewave.

See how areal cosine wave and areal sinewave are depicted in our complex frequency
domain representation on the right side of Figure 9. Those bold arrows on the right of Figure
9 are not rotating phasors, but instead are frequency-domain impulse symbols indicating a
single spectral line for single a complex exponentia g2 The directionsin which the
spectral impulses are pointing merely indicate the relative phases of the spectral components.
The amplitude of those spectral impulses are 1/2. OK ... why are we bothering with this 3-D
frequency-domain representation? Because it's the tool we'll use to understand the generation
(modulation) and detection (demodulation) of quadrature signalsin digital (and some analog)
communications systems, and that's one of the goals of thistutorial. Before we go there
however, let's validate this frequency-domain representation with alittle example.

Figure 10 is a straightforward example of how we use the complex frequency domain. There
we begin with areal sinewave, multiply it by j, and then add it to areal cosine wave of the
same frequency. Theresult is the single complex exponential €™ illustrating graphically
Euler'sidentity that we stated mathematically in Eq. (7).
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multiply
by j

.

0
. f
sin(21t t) Freq jsin(2t 1) °

Freq
add

pi2rit —

cos(2rt ) e cos(21t t) + jsin(2Tt. )

Figure 10. Complex frequency-domain view of Euler's: €™ = cos(21t4t) + jsin(21f,t).

On the frequency axis, the notion of negative frequency is seen as those spectral impulses
located at -21f, radians/sec on the frequency axis. This figure shows the big payoff: When we
use complex notation, generic complex exponentials like €™ and €?™ are the fundamental
constituents of the real sinusoids sin(27#t) or cos(27ft). That's because both sin(2rft) and
cos(27t) are made up of €™ and 7™ components. If you were to take the discrete Fourier
transform (DFT) of discrete time-domain samples of asin(21f.t) sinewave, a cos(21tt)
cosine wave, or a €™ complex sinusoid and plot the complex results, you'd get exactly
those narrowband impulses in Figure 10.

If you understand the notation and operations in Figure 10, pat yourself on the back because
you know a great deal about nature and mathematics of quadrature signals.

Bandpass Quadrature Signals I n the Freguency Domain

In quadrature processing, by convention, the real part of the spectrum is called the in-phase
component and the imaginary part of the spectrum is called the quadrature component. The
signals whose complex spectraare in Figure 11(a), (b), and (c) are real, and in the time
domain they can be represented by amplitude values that have nonzero real parts and zero-
valued imaginary parts. We're not forced to use complex notation to represent them in the
time domain—the signals are real.
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Quadrature — Complex exponential

phase (Imag.) In-phase (real) part
—— Quadrature phase

Quadrature
phase (Imag.)

In-phase Tmaginal art In-phase
(Real) (imaginary) p (Real)
1/2
_fo —
P
cos(2tt t+q@ 0
f
(a) ° Freq
Quadrature Quadrature
phase (Imag.) phase (Imag.)
In-phase In-phase
(Real) (Real)

(©) ° Freq (d) ° Freq

Figure 11. Quadrature representation of signals: (a) Real sinusoid cos(21tt + ¢), (b) Real bandpass signal
containing seven sinusoids over bandwidth B; (¢) Real bandpass signal containing an infinite
number of sinusoids over bandwidth B Hz; (d) Complex bandpass signal of bandwidth B Hz.

Real signals always have positive and negative frequency spectral components. For any real
signal, the positive and negative frequency components of itsin-phase (real) spectrum always
have even symmetry around the zero-frequency point. That is, the in-phase part's positive
and negative frequency components are mirror images of each other. Conversely, the
positive and negative frequency components of its quadrature (imaginary) spectrum are
always negatives of each other. This means that the phase angle of any given positive
guadrature frequency component is the negative of the phase angle of the corresponding
guadrature negative frequency component as shown by the thin solid arrows in Figure 11(a).
This 'conjugate symmetry' is the invariant nature of real signals when their spectraare
represented using complex notation.

Let's remind ourselves again, those bold arrows in Figure 11(a) and (b) are not rotating
phasors. They're frequency-domain impulse symbols indicating a single complex exponential
&?™_ The directions in which the impulses are pointing show the relative phases of the
spectral components.

There's an important principle to keep in mind before we continue. Multiplying atime signal
by the complex exponential €™, what we can call quadrature mixing (also called complex
mixing), shiftsthat signal's spectrum upward in frequency by f, Hz as shown in Figure 12 (a)
and (b). Likewise, multiplying atime signal by 2™ shifts that signal's spectrum down in
frequency by f, Hz.
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Quad. phase Quad. phase Quad. phase
In-phase In-phase In-phase

Freq o Freq Freq

() (b) (c)

Figure 12. Quadrature mixing of asignal: (a) Spectrum of a complex signal x(t), (b) Spectrum of
x(t)e€?™ | (c) Spectrum of x(t)e??™e",

A Quadrature-Sampling Example

We can use all that we've learned so far about quadrature signals by exploring the process of
guadrature-sampling. Quadrature-sampling is the process of digitizing a continuous (anal og)
bandpass signal and trandlating its spectrum to be centered at zero Hz. Let's see how this
popular process works by thinking of a continuous bandpass signal, of bandwidth B, centered
about a carrier frequency of f; Hz.

_ XM <
Original ° »‘
[}
Continuous _| P~ eeee I_,/]
Spectrum : | 1 1 } -
F
L e 0 fe -
Desired B X(m)
Digitized
"Baseband" - r—/| M
Spectrum ‘ I ‘ -
pectru Ky 0 f Freqg (m)
L S S

Figure 13. The 'before and after' spectra of a quadrature-sampled signal.

Our goal in quadrature-sampling is to obtain a digitized version of the analog bandpass
signal, but we want that digitized signal’s discrete spectrum centered about zero Hz, not f
Hz. That is, we want to mix atime signa with e/ to perform complex downconversion.
The frequency fs isthe digitizer's sampling rate in samples/second. We show replicated
spectra at the bottom of Figure 13 just to remind ourselves of this effect when A/D
conversion takes place.

OK, ... take alook at the following quadrature-sampling block diagram known as I/Q
demodulation (or 'Weaver demodulation' for those folk with experience in communications
theory) shown at the top of Figure 14. That arrangement of two sinusoidal oscillators, with
their relative 90° phase, is often called a'quadrature-oscillator'.
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Figure 14. Quadrature-sampling block diagram and spectra within the in-phase (upper) signal path.

Those €™ and &'?™ terms in that busy Figure 14 remind us that the constituent complex
exponentials comprising areal cosine duplicates each part of Xp,(f) spectrum to produce the
Xi(f) spectrum. The Figure shows how we get the filtered continuous in-phase portion of our
desired complex quadrature signal. By definition, those X;(f) and I(f) spectra are treated as
'real only'.

Likewise, Figure 15 shows how we get the filtered continuous quadrature phase portion of
our complex quadrature signal by mixing Xpp(t) with sin(2rt.t).
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Figure 15. Spectrawithin the quadrature phase (lower) signa path of the block diagram.

Here's where we're going: 1(f) - jQ(f) is the spectrum of acomplex replica of our original
bandpass signal xpp(t). We show the addition of those two spectrain Figure 16.

I(f) _ _
. Filtered continuous
:\\- — in-phase (real only)
B2 o B2 Freq
Q) , _
Filtered continuous quadrature
-B/2 ; .
(imaginary only)
i _' _____ J F@q
Loom B/2
b 0
I(f) - jQ(f
) -1QM Spectrum of continuous
-B/2 complex signal: i(t) - jo(t)
0 B2 Freq

Figure 16. Combining the I(f) and Q(f) spectrato obtain the desired 'I(f) - jQ(f)" spectra.
Thistypical depiction of quadrature-sampling seems like mumbo jumbo until you look at this

situation from athree-dimensional standpoint, asin Figure 17, where the -j factor rotates the
'‘imaginary-only' Q(f) by -90°, making it 'real-only'. This-jQ(f) is then added to I(f).
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Freq
Figure 17. 3-D view of combining the I(f) and Q(f) spectrato obtain the I(f) - jQ(f) spectra.

The complex spectrum at the bottom Figure 18 shows what we wanted; a digitized version of
the complex bandpass signal centered about zero Hz.

Spectrum of continuous
complex signal: i(t) - jg(t)

B2 o B2 Freq

This is what we wanted. A/D conversion

A digitized complex version
of the original xbp(t), but
centered about zero Hz. Spectrum of discrete complex
sequence: i(n) - jg(n)

2t 1 B2 o  BR f

! l
y F
2f req

Figure 18. The continuous complex signal i(t) - q(t) is digitized to obtain discrete i(n) - jq(n).

Some advantages of this quadrature-sampling scheme are:

- Each A/D converter operates at half the sampling rate of standard real-signal sampling,
- In many hardware implementations operating at lower clock rates save power.
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For agiven fs sampling rate, we can capture wider-band analog signals.

Quadrature sequences make FFT processing more efficient due to awider frequency
range coverage.

Because quadrature sequences are effectively oversampled by a factor of two, signal
squaring operations are possible without the need for upsampling.

- Knowing the phase of signals enables coherent processing, and

- Quadrature-sampling also makesiit easier to measure the instantaneous magnitude and

phase of asignal during demodulation.

Returning to the block diagram reminds us of an important characteristic of quadrature
signals. We can send an analog quadrature signal to aremote location; to do so we use two
coax cables on which the two real i(t) and g(t) signalstravel. (To transmit a discrete time-
domain quadrature sequence, we'd need two multi-conductor ribbon cables as indicated by
Figure 19.)

|<7 Continuous —>|e Discrete ‘>|

| F(t) S1(n) Y
S ol e PO
Xg® a0 Lam) |
d pr 30 of ap 9O
Requires two coax cables to Requires two ribbon cables to
transmit quadrature analog transmit quadrature discrete
signals i(t) and q(t) sequences i(n) and q(n)

Figure 19. Reiteration of how quadrature signals comprise two real parts.

To appreciate the physical meaning of our discussion here, let's remember that a continuous
quadrature signal xq(t) = i(t) +jq(t) is not just a mathematical abstraction. We can generate
Xc(t) in our laboratory and transmit it to the lab down the hall. All we need is two sinusoidal
signal generators, set to the same frequency f,. (However, somehow we have to synchronize
those two hardware generators so that their relative phase shift is fixed at 90°.) Next we
connect coax cables to the generators output connectors and run those two cables, labeled
'I(t)" for our cosine signal and 'q(t)' for our sinewave signal, down the hall to their destination

Now for atwo-question pop quiz. In the other lab, what would we see on the screen of an
oscilloscope if the continuousii(t) and g(t) signals were connected to the horizontal and

vertical input channels, respectively, of the scope? (Remembering, of course, to set the
scope's Horizontal Sweep control to the 'External’ position.)

| O-scope m
t) = sin(21f t) ——® Vert. In
i(t) = cos(2rt t) ——® Horiz. In

Figure 20. Displaying a quadrature signal using an oscilloscope.
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Next, what would be seen on the scope's display if the cables were mislabeled and the two
signals were inadvertently swapped?

The answer to the first question is that we' d see a bright 'spot’ rotating counterclockwisein a
circle on the scope's display. If the cables were swapped, we'd see another circle, but this
time it would be orbiting in a clockwise direction. Thiswould be a neat little demonstration
if we set the signal generators f, frequenciesto, say, 1 Hz.

This oscilloscope example hel ps us answer the important question, "When we work with
guadrature signals, how is the j-operator implemented in hardware?' The answer isthat the j-
operator isimplemented by how we treat the two signals relative to each other. We have to
treat them orthogonally such that the in-phase i(t) signal represents an East-West value, and
the quadrature phase q(t) signal represents an orthogonal North-South value. (By orthogonal,
| mean that the North-South direction is oriented exactly 90° relative to the East-West
direction.) So in our oscilloscope example the j-operator is implemented merely by how the
connections are made to the scope. Thein-phasei(t) signal controls horizontal deflection and
the quadrature phase (t) signal controls vertical deflection. The result is atwo-dimensiona
guadrature signal represented by the instantaneous position of the dot on the scope's display.

The person in the lab down the hall who's receiving, say, the discrete sequencesi(n) and q(n)
has the ability to control the orientation of the final complex spectra by adding or subtracting
the jg(n) sequence as shown in Figure 21.

i(n)

T 1
q(n) é
| [\l Freq

}i(”)”qm) B2 o B2

[t M

B2 o B2

EZR

Yy

Figure 21. Using the sign of q(n) to control spectral orientation.

The top path in Figure 21 is equivalent to multiplying the original xu(t) by €™, and the
bottom path is equivalent to multiplying the xu(t) by €. Therefore, had the quadrature
portion of our quadrature-oscillator at the top of Figure 14 been negative, -sin(2rtt), the
resultant complex spectrawould be flipped (about 0 Hz) from those spectra shown in Figure
21.

While we' re thinking about flipping complex spectra, let’s remind ourselves that there are
two simple ways to reverse (invert) an x(n) = i(n) + jq(n) sequence’ s spectral magnitude. As
shown in Figure 21, we can perform conjugation to obtain an x'(n) = i(n) - jq(n) with an
inverted magnitude spectrum. The second method is to swap x(n)’sindividua i(n) and q(n)
sample values to create a new sequence y(n) = q(n) + ji(n) whose spectral magnitude is
inverted from x(n)’ s spectral magnitude. (Note, while x'(n)’sand y(n)’s spectral magnitudes
are equal, their spectral phases are not equal.)

Conclusions

Thisends our little quadrature signals tutorial. We learned that using the complex plane to
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visualize the mathematical descriptions of complex numbers enabled us to see how
quadrature and real signals arerelated. We saw how three-dimensional frequency-domain
depictions help us understand how quadrature signals are generated, translated in frequency,
combined, and separated. Finally we reviewed an example of quadrature-sampling and two
schemes for inverting the spectrum of a quadrature sequence.
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Answer to trivia question just following Eq. (5) is: The scarecrow in Wizard of Oz. Also, |
say Thanksto Grant Griffin whose suggestions improved the value of this tutorial.

Haveyou heard thislittle story?
Whilein Berlin, Leonhard Euler was often involved in philosophical debates, especially
with Voltaire. Unfortunately, Euler's philosophical ability was limited and he often
blundered to the amusement of all involved. However, when he returned to Russia, he got
hisrevenge. Catherine the Great had invited to her court the famous French philosopher
Diderot, who to the chagrin of the czarina, attempted to convert her subjectsto atheism.
She asked Euler to quiet him. One day in the court, the French philosopher, who had no
mathematical knowledge, was informed that someone had a mathematical proof of the
existence of God. He asked to hear it. Euler then stepped forward and stated:

_a+b”
"Sir, n
about. However, he did understand the chorus of laughter that followed and soon after

returned to France.

= X, hence God exists; reply!" Diderot had no ideawhat Euler was talking

(Above paragraph was found on aterrific website detailing the history of mathematics and mathematicians:
http://mww.shu.edu/academic/arts_sci/Undergraduate/math_cs/sites/math/real /history/euler.html)

Although it's a cute story, serious math historians don't believe it. They know that Diderot

did have some mathematical knowledge and they just can’t imagine Euler clowning around in
that way.
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Receptor Monobanda basado en SDR para HF

Utilizando Muestreo y Retencion (S/H) y con el Li®la frecuencia de trabajo
DR2C desde 30 KHz a 50 MHz
Haciendolo tan simple como sea posible con sorgredendimiento.

Dipl.Ing. Tasic Sinisa (Tasa) YU1LM/QRP
Todos los derechos reservados, el proyecto essgpatia uso personal solamente

Traducido al espafiol por Pedro E. Colla (LU7DIDI##did at rccordoba.com.ar

Muchos radioaficionados alrededor del mundo harstcolo alguno de mis receptores SDR
basados en el principio de “Sample and Hold” (retgnmuestrear) tales como los modelos DR1,
DR2, DR2A, DRI1A.... puede ir a mi sitio Web y ver ahgs fotos de ellos y realmente me hé
dado cuenta que estan satisfechos con los ressitado

Construcciéon simple con componentes clasicos yaje @osto terminan trabajando realmente
muy bien.

También encontré en Internet que algunas de lascisabs que uso en mis receptores y
transmisores han sido adoptadas en otros nuevgegios SDR.

Recientemente hice una demostracién local de migeptos SDR aqui en Belgrado; la
presentacion fue en el grupo KKE del club YULEXY &udiencia estaba muy sorprendida con
la buena calidad de la seflal demodulada, un safédo y neto del estilo Hi-Fi (Alta Fidelidad)
que no es comun en la mayoria de los equipos cates.c

Las posibilidades de una implementacion SDR tatesocselectividad ajustable, reduccion de
ruido, Noise Blanker (NB), el gréfico “waterfall’apa sintonizar fueron un descubrimiento para
muchos de ellos.

La excitacion inicial con las nuevas técnicas SD& reemplazada en alguna medida con cierto
desencanto porque los radioaficonados quierennszaio el Oscilador Local (LO) en toda la
banda de trabajo y no se satisfacen con el rango-d20 KHz que se puede sintonizar con un
oscilador fijo.

Al mismo tiempo algunos cristales u osciladores$réeuencias facilmente obtenibles no resultan
en partes interesantes de las bandas en el esgedte.

Por otra parte cuando el LO tiene que operar aadiketuencia de trabajo termina no siendo facil
construir circuitos estables en 120 MHz para ladbase 30 MHz o0 56 MHz para la banda de 14
MHz; los circuitos DDS que podrian ser una altevaaho son tampoco faciles de construir para
la mayoria de los aficionados por un numero deorreg tales como integrados dificiles de
conseguir, componentes caros y usando Montaje fiipke(SMT), requerimientos de placas de
circuito impreso muy precisas entre otros. Otrdsicganes basadas en PLL tampoco son de
construccion sencilla.

Mientras tanto hice algunos experimientos en compl#icar y abaratar ain mas mi ya simple
disefio. Para eso decidi utilizar un disefio SDRimti@grados mas accesibles a radioaficionados e
intentar una técnica que tuviera menos problemasgieerir un LO en altas frecuencias.

El resultado es el receptor de HF SDR DR3X que g@onLO o cristal permite 3 bandas
arménicamente relacionadds(

También decidi usar técnicas menos Optimas peroserdsilas en lugar de obtener las sefiales
I/Q defasadas en 90° mediante la utilizacion deelaconmutadoras CMOS o incluso un doble
Flip-Flop como el 74HC74 para maxima frecuencisofderacion. Si bien este enfoque tiene la

! NdT: Tasa no se refiere con este parrafo al recel@scripto en este articulo sino otros disefiobin disponibles en su sitio Web.
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enorme ventaja de permitir usar un ciclo de tral&#)e50% lo que es muy importante en
transmision tal como es evidente en mis proyectd$, T2 y DT2A no es tam importante en
recepcion y la frecuencia de trabajo termina siexidmico factor relevante.

Por eso aqui presento un nuevo disefio de un regaptmbanda de HF basado &ample and
Hold” (Medir y Retener) llamado DR2C que opera con €@ é&n la frecuencia de trabajo en
cualquier segmento del rango 30 KHz a 50 MHz.

El defasaje de 90° es obtenido mediante una reco&@bajo pasiva. La clave del disefio es
mantener la impedancia de salida de las compuentabajo como sea posible al alimentar el
circuito RC de manera que la influencia de estaettapcia en el desplazamiento de 90° sea tan
minima como sea posible. Para contribuir a esoge@o3 inversores en paralelo 74HC04 de
manera de disminuir la impedancia de salida. Tamégimportante que el ciclo de trabajo de la
salida del primer inversor sea tan cercano a 50-&@%0 sea posible.

Es facil de obtener una excitacion senoidal estabfapia con una amplitud de 1 Vp-p o mas.

Por supuesto que esta solucién es dependientefamelgencia porque el defasaje de 90° ocurren
forma precisa solamente en una frecuencia, sin igolpara todos los anchos de banda utilizados
en la practica el error es aceptable.

Esto significa que es posible una recepcion satmfia con un relativamente buen rechazo de
imagen en todas las bandas de aficionado hastaHs0 Bl cambio de fase dentro de la mayoria
de las bandas esta por debajo de 1° lo que esmportiante si se usa esta tecnologia integrada
con un receptor comercial a modo de frecuencianrédia.

El disefio es también sensible a la temperaturaalmgy cambio en los niveles légicos de 1y 0
con temperaturas mayores en la medida que lositoscintegrados CMOS se calientan, sin
embargo el cambio de fase a temperatura ambiemegpequefio. Para reducir este problema el
resistor de 10R en la salida de los inversores representa unaepacayuda.

La solucion de utilizar una red de defasaje RC opere a partir de incrementar R tiene la
desventaja en frecuencias altas de HF que el dapaCi empieza a ser comparable a las
capacidades parasitas encontradas dentro de ¢og@ integrados.

En los esquemas propongo algunos valores para $dedaficionado de 50-60 MHz que por otra
parte estan cerca del limite superior del 74HC4fb®das formas, otros valores de componentes
también son por supuesto posibles.

Para la construccidon son posibles utilizar tresfigaraciones respectivamente basadas en
oscilador de cristal, oscilador DIL y una conexéxterna de LO.

La solucién de cristal de cuarzo trabaja bien hiastaiencias de 30 MHz pero es dificil encontrar
cristales de sobretono que trabajen bien por ende ) MHz en esta configuracion!

Para frecuencias por encima de 30 MHz las fuentsthles de LO son o un oscilador DIL o
alguna fuente externa trabajando en 50 MHz quegarow nivel minimo de 0 dBm.

Este disefio es ideal para construir dentro deretteptor para obtener sefiales I/Q que puedan
alimentarse a una placa de sonido donde haceoetgamiento digital de las sefales.

La frecuencia portadora USB/LSB puede facilmenteerge 3 a 10 KHz con el auxilio de C23,
esto significa que podemos sintonizar la frecuemtermedia de baja frecuencia en una regién
de 3 a 10 KHz que permita el mejor éxito en el psamiento de audio por la placa de sonido.

El valor de capacitor C23 determina y obtiene ama tiempo el mayor desplazamiento de fase
y una oscilacion estable.

La red defasadora RC no desplaza 90° inicialmante66° aproximadamente, al mismo tiempo
la sefial que sale de las compuertas inversoras sin@soidal sin6 mas bien una diente de sierra.
Trabajando con el nivel de continua podemos canibganiveles de los inversores de 1 a 0 o
viceversa. Cuando aplicamos esto podemos obtese®dd de defasaje. Se adjuntan algunas
curvas de simulacién de este comportamiento hquraslas bandas de 14 MHz y 50 MHz.
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PORT RES PORT RES

P=1 ID=R1 P=1 ID=R1
7Z=10 Ohm R=100 Ohm Z=10 Ohm R=100 Ohm
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; \/ N < v N
PORT PORT
P=2 P=2
CAP Z=1e4 Ohm cap Z=1e4 Ohm
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C=270pF | _ C=68 pF

X

Valores para la red de defasaje de 14 MHz y 50 MHz.
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-80
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Frequency (MHz)
Simulacion de defasaje en bandas de 14 y 50 MHzvmarel error de fase.
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AWWMITUY D8R0 1svisost A

Placa de Circuito Impreso de 97x70mm

Mediciones

Mediciones que obtuve con DR2C.

1. Rango de recepciéon de 30kHz a 50MHz (con osciladwoistal el limite es 30 MHz).

2. 1IP3 27-29 dBm dependiendo del programa utilizamm (placas de sonido de 16 bits).

El maximo 1IP3 medido fue 33 dBM con solamente 6 @i ganancia de audio y

sensibilidad reducida.

MDS -102 a -105 dBm también con una placa de samhédbb bits.

El rechazo de imagen puede ajustarse a 60-70 diBafrecuencia Unica.

Sensibilidad es 3 a BV para relacion S/R de 10 dB, la maxima relacidR 8vedida

fue 70 dB. Esto es mas que suficiente hasta fretagenle 20 MHz con una antena

adecuada, para frecuencias mayores recomiendariantar la ganancia de audio o

poner un preamplificador de RF antes de DR1 pajar ba figura de ruido del

receptof.

6. SFDR (Rango Dinamico libre de espurias) es 86-92edRe resultado es con sefales
espaciadas 5 KHz o mas. Los resultados no cambigharsi se espacian las sefiales
en forma mas clasica a 20 kHz o mas. Todas lascioeds hechas con un generador
de sefial HP 8662 y un analizador de espectro déri¢0000.

ok ow

Estos factores de rendimiento excelentes con ssddritegrados no vienen sin su contrapartida.
1. La primeray gran desventaja es que se trata decaptor monobanda.
2. Elrechazo de imagen cambia en diferentes part&slzinda recibida.

Ajustes

Los ajustes del DR2C son simples y se hacen enrtdpss.

2 NdT: Honestamente no entiendo como poniendo uriifizagdor de audio pueda contribuir a reducir lgufia de ruido del receptor, ciertamente un
preamplificador de RF con el disefio adecuado gig@iggrar esa contribucion.
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1. Se ajusta con un multimetro digital que la resistern el potenciometro de feedback sea de
aproximadamente 5K+8K2=10K.

2. Se busca alguna sefial fuerte en el aire 12 KHzZalesta del cero o se pone una generador
de sefial en la entrada del DR2C a mitad de barstmfgay con un potenciémetro de 80€e
ajusta a minimo sefial imagen con el programa SDOiagib. A continuacion con un
potenciometro de 5 Kmse ajusta a nuevo minimo de la sefial imagen readas Se repite
iterativamente este procedimiento varias vecesahalstener un rechazo 6ptimo. Ajustar el
programa SDR si tiene esa posibilidad para megiamas el rechazo, por ejemplo la opcion
de “sesgo” (skew) en el programa de Alberto 12PHD.

Vista de arriba del circuito impreso

Vista de abajo del circuito impreso
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Primera versién del DR2C construido por Miki YU1KM

Realmente deseo que tenga una construccion exigd€d2R2C y me disculpo por anticipado por
cualquier posible errof{ Pongo mucho empefio en realizar los proyectos $BRcompartirlos
con todos aquellos que pudieran estar interesados.

Por favor, no deje de enviarme sus comentariositiypms o negativos) asi como fotos de sus
construcciones.

Buena suerte con la construccion del SDR.
73 de Tasa YU1LM/QRP tasa at imtel-mikrotalasi.no.y
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http://forum.cgham.ru/viewforum.php ?f=28
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http://www.nitehawk.com/sm5bdzif LINARD
http://www.flex-radio.com SDR1000 Gerald AC50G
http://www.njqrp.org/mbrproj/9850dds.html
www.analog.com/en/prod/0,,770_843 AD9850,00.html
http://www.gsl.net/pa3ckr/signalgenerator
http://www.k6ese.com/DDS_Project.htm
http://ham.kiev.ua/pic/dds _ham2.html
http://www.gsl.net/om3cph/dds/rx.html
http://www.seboldt.net/k0jd/othervfo.html
http://perso.wanadoo.fr/f6itv/p2063001.htm
http://koti.netplaza.fi/~jonverro/ad9854.htm
http://www.labyrinth.net.au/~steve/freq/
http://members.aol.com/DI4JAL/DDS.html
http://hem.passagen.se/communication/dds.html
7. Recent Advances in Shortwave Receiver DaSigitUlrich Rohde QST Nov 1992 page 53
6. RF Design 6/1995 Software LINK for SDR radégeiving and transmitting
1. http://digilander.libero.it/i2phd/ SDRadio soére ver 0.99
www.gsl.net/i2phd Alberto 1I2PHDhttp://gpsdo.i2phoht/
2. ik2czl@weaksignals.com <ik2czl@weaksignals.caezl@weaksignals.com
<ik2czl@weaksignals.com>Vittorio
3. www.weaksignals.com WINRAD
4. www.ciaoradio.com
5. www.mOKkgk.co.uk/sdr
6. www.g8jcf.dyndns.org Peter GBIJCF

http://www.nitehawk.com/sm5bsz Leif LINARD

http://www.flex-radio.com SDR1000 Gerald AC50G
9. dl6iak.ba-karlsruhe.de
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3 NdT: Idem por mi parte!
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Winrad - specifications for the external 1/O DLL

by Alberto I2PHD

Winrad was initially born as a program taking its input from the sound card and without any provision for
controlling external hardware. Soon it appeared that it would have been quite useful to be able to receive the input
data also from other sources (notably the USB port), and to send out the information on the frequency set by the
user. This would make possible to integrate Winrad with existing or planned external hardware, to better
implement its final goal, i.e. to be the software part of a Software Defined Radio.

Of course it would have been quite impractical to code and to maintain a different version of Winrad for each and
every different hardware to be supported, so the solution devised was that of placing an intermediate layer of code
between Winrad itself and the hardware. Winrad “talks” in a standardized way to this layer of code, which in turn
exists in various incarnations, each tailored to a specific hardware.

This document documents (in a still tentative way) the interface between Winrad and that layer of code, which has
the form a Windows DLL, dynamically loaded by Winrad if found in its installation directory. Winrad at startup
looks in its directory for a file of the form :

ExtlO_*.dlI

where the asterisk means that the characters at that place are of no importance, and can be used as a mnemonic aid
to indicate which hardware the DLL is meant for.

Should more than one such files be present in the directory, only the first found one is considered. If found,

Winrad dynamically loads the DLL, and calls its initialization entry point. In the rest of this document are described
the mandatory entry points that the DLL must implement, together with the relevant parameters.

Calling conventions

DLLs can be written using different calling conventions. What Winrad expects is exemplified in this code snippet :

extern "C"
bool _ stdcall _ declspec(dllexport) InitHW(char *name, char *model, int& index)

Of course the function name InitHW is just an example, as are the parameters and the return type. What is
important to be noted here are the keywords __stdcall and __declspec(dllexport), and the fact that name
mangling is prevented by the use of the extern *“C” clause.

If you use the Visual C++ compiler from Microsoft to compile your DLL, be sure to read the relevant note at the end
of this document.





Synopsis
InitHW

bool _ stdcall _ declspec(dllexport) InitHW(char *name, char *model, int& type)

This entry is the first called by Winrad at startup time, and it is used both to tell to the DLL that it is time to
initialize the hardware, and to get back a descriptive name and model (or Serial Number) of the HW, together with
a type code.

Parameters :

name
descriptive name of the hardware. Preferably not longer than about 16 characters, as it will be used
in a Winrad menu.

model
model code of the hardware, or its Serial Number. Keep also this field not too long, for the same
reason of the previous one.

type

this is an index code that Winrad uses to identify the hardware type supported by the DLL.
Please use one the following values :

3
the hardware does its own digitization and the audio data are returned to Winrad
via the callback device. Data must be in 16-bit (short) format.

The audio data are returned via the sound card managed by Winrad. The external
hardware just controls the LO, and possibly a preselector, under DLL control.

Please ask me (i2phd@weaksignals.com) for the assignment of an index code for cases different
from the above, e.g. 24-bit or floating point data.

Return value :

true
everything went well, the HW did initialize, and the return parameters have been filled.

false
the HW did not initialize (error, or powered off, or other reasons).





OpenHW

bool _ stdcall __ declspec(dllexport) OpenHW(void)

This entry is called by Winrad each time the user specifies that Winrad should receive its audio data input through
the hardware managed by this DLL, or, if still using the sound card for this, that the DLL must activate the control
of the external hardware. It can be used by the DLL itself for delayed init tasks, like, e.g., the display of its own GUI,
if the DLL has one.

It has no parameters.

Return value :

true
everything went well.
false
some error occurred, the external HW cannot be controlled by the DLL code.
StartHW

int _ stdcall _ declspec(dllexport) StartHW(long freq)

This entry is called by Winrad each time the user presses the Start button on the Winrad main screen, after having
previously specified that the DLL is in control of the external hardware.

Parameters :

freq
an integer specifying the frequency the HW should be set to, expressed in Hz.

Return value :

An integer specifying how many I/Q pairs are returned by the DLL each time the callback function is
invoked (see later). This information is used of course only when the input data are not coming from the
sound card, but through the callback device.

If the number is negative, that means that an error has occurred, Winrad interrupts the starting process and
returns to the idle status.





StopHW

void __stdcall __declspec(dllexport) StopHW(void)

This entry is called by Winrad each time the user presses the Stop button on the Winrad main screen. It can be used
by the DLL for whatever task might be needed in such an occurrence. If the external HW does not provide the
audio data, being, e.g., just a DDS or some other sort of an oscillator, typically this call is a No-op. The DLL could
also use this call to hide its GU]I, if any.

If otherwise the external HW sends the audio data via the USB port, or any other hardware port managed by the
DLL, when this entry is called, the HW should be commanded by the DLL to stop sending data.

It has no parameters and no return value.

CloseHW

void __stdcall __declspec(dllexport) CloseHW(void)

This entry is called by Winrad when the User indicates that the control of the external HW is no longer needed or
wanted. This is done in Winrad by choosing ShowOptions | Select Input then selecting either WAV file or Sound
Card. The DLL can use this information to e.g. shut down its GUI interface, if any, and possibly to put the
controlled HW in a idle status.

It has no parameters and no return value.

SetHWLO

int _ stdcall _ declspec(dllexport) SetHWLO(long LOfreq)

This entry point is used by Winrad to communicate and control the desired frequency of the external HW via the
DLL. The frequency is expressed in units of Hz. The entry point is called at each change (done by any means) of the
LO value in the Winrad main screen.

Parameters :

LOfreq
a long integer specifying the frequency the HW LO should be set to, expressed in Hz.

Return values :

The function did complete without errors.

<0
The specified frequency is lower than the minimum that the hardware is capable to generate





>0
The specified frequency is greater than the maximum that the hardware is capable to generate.

GetHWLO

long _ stdcall __declspec(dllexport) GetHWLO(void)

This entry point is meant to query the external hardware's set frequency via the DLL.. It is used by Winrad to
handle a asynchronous status of 101 (see below the callback device), but not checked at startup for its presence.

The return value is the current LO frequency, expressed in units of Hz.

GetHWSR

long _ stdcall __declspec(dllexport) GetHWSR(void)
This entry point is used to ask the external DLL which is the current value of the sampling rate. If the sampling rate
is changed either by means of a hardware action or because the user specified a new sampling rate in the GUI of the

DLL, Winrad must be informed by using the callback device (described below).

The return value is the value of the current sampling rate expressed in units of Hz.

GetStatus
int _ stdcall _ declspec(dllexport) GetStatus(void)

This entry point is meant to allow the DLL to return a status information to Winrad, upon request. Presently it is
never called by Winrad, though its existence is checked when the DLL is loaded. So it must implemented, even if in
a dummy way. It is meant for future expansions, for complex HW that implement e.g. a preselector or some other
controls other than a simple LO frequency selection.

The return value is an integer that is application dependent.

ShowGUI

void __stdcall __declspec(dllexport) ShowGUI(void)

This entry point is used by Winrad to tell the DLL that the user did ask to see the GUI of the DLL itself, if it has one.
The implementation of this call is optional

It has no return value.

HideGUI





void _ stdcall _ declspec(dllexport) HideGUI(void)

This entry point is used by Winrad to tell the DLL that it has to hide its GU], if it has one. The implementation of
this call is optional

It has no return value.

TuneChanged

void _ stdcall _ declspec(dllexport) TuneChanged(long freq)

This entry point is used by Winrad to communicate to the DLL that a change of the tuned frequency (done by any
means) has taken place. This change can be used by a DLL that controls also a TX to know where to set the
frequency of the transmitter part of the hardware. The implementation of this call is optional.

Parameters :

freq
a long integer specifying the new frequency where Winrad is tuned to, expressed in Hz.

It has no return value.

SetCallback

void _ stdcall _ declspec(dllexport) SetCallback(void (* Callback)(int, int, float,
short *))

This entry point is used by Winrad to communicate to the DLL the function address that it should invoke when a
new buffer of audio data is ready, or when an asynchronous event must be communicated by the DLL. Of course
the new buffer of audio data is only sent by DLLs that control HW that have their own internal digitizers and do
not depend on the soundcard for input. In this case it’s up to the DLL to decide which I/O port is used to read from
the HW the digitized audio data stream. One example is the USB port. If you don’t foresee the need of an
asynchronous communication started from the DLL, simply do a return when Winrad calls this entry point.

The callback function in Winrad that the DLL is expected to call, is defined as follows :
void extlOCallback(int cnt, int status, float 1Qoffs, short 1Qdata[])
Parameters :
cnt
is the number of samples returned. As the data is complex (I/Q pairs), then there are two 16 bit

values per sample. If negative, then the callback was called just to indicate a status change, no data
returned. Presently Winrad does not use this value, but rather the return value of the StartHW()





API, to allocate the buffers and process the audio data returned by the DLL. The cnt value is
checked only for negative value, meaning a status change.

status
is a status indicator (see the call GetStatus). When the DLL detects a HW change, e.g. a power On or
a power Off, it calls the callback function with a cnt parameter negative, indicating that no data is
returned, but that the call is meant just to indicate a status change.
Currently the status parameter has just two implemented values (apart from those used by the
SDR-14/SDR-IQ hardware) :

100
This status value indicates that a sampling frequency change has taken place, either by a
hardware action, or by an interaction of the user with the DLL GUI.. When Winrad receives
this status, it calls immediately after the GetHWSR entry point to know the new sampling
rate.

101
This status value indicates that a change of the LO frequency has taken place, either by a
hardware action, or by an interaction of the user with the DLL GUIL. When Winrad receives
this status, it calls immediately after the GetHWLO entry point to know the new LO
frequency.

Upon request from the DLL writer, the status flag could be managed also for other kinds of
external hardware events.

IQoffs
If the external HW has the capability of determining and providing an offset value which would
cancel or minimize the DC offsets of the two outputs, then the DLL should set this parameter to the
specified value. Otherwise set it to zero.

IQdata
This is a pointer to an array of shorts where the DLL is expected to place the digitized audio data in
interleaved format (I-Q-I-Q-I-Q etc.) in little endian ordering. The number of bytes returned must
be equal to IQpairs * 4, where IQpairs is the return value of the StartHW() APL

RawDataReady

void _ stdcall _ declspec(dllexport) RawDataReady(long samprate, int *Ldata,
int *Rdata, iInt numsamples);

This entry point is used by Winrad to communicate to the DLL the raw audio data just acquired via whatever
method (sound card, WAV file, external HW). This can be used by the DLL either to plot the data or to pre-process
them, before Winrad has any chance to act on them. Beware that any processing done by this call adds to the buffer
processing time of Winrad, and, if too long, could cause audio buffer overflow with audio glitches and
interruptions. Keep the processing done inside this call to a minimum.

Parameters :





samprate
is the current value of the sampling rate, expressed in Hz.

Ldata
Is the pointer to a buffer of 32 bit integers, whose 24 low order bits contain the digitized values for
the left channel. The 8 high order bits are set to zero. The number of samples in the buffer is given
by the fourth parameter.

Rdata
Is the pointer to a buffer of 32 bit integers, whose 24 low order bits contain the digitized values for
the right channel. The 8 high order bits are set to zero. The number of samples in the buffer is given
by the fourth parameter.

numsamples
Is an integer that indicates how many samples are in each of the left and right buffers.

It has no return value.

This concludes the synopsis of the APIs that a DLL must support to be interfaced with Winrad. Note that
only V1.24 build 30 of Winrad is compliant with the above. Previous versions are guaranteed to not work.

In the following pages you can find a skeleton for a very simple DLL, that you can customize to build your
own.

Please report any inconsistencies you may have found in the present document, together with suggestions
to make it clearer. Thanks.

Good luck
73 Alberto I2PHD





Main.h file

#ifndef mainH
#define mainH

#include <stdio.h>
long LOfreq;

#endi

Main.cpp file

#include <windows.h>

#include "main.h"

#pragma argsused

int WINAPI DIIEntryPoint(HINSTANCE hinst, unsigned long reason, void* IpReserved)
{

return 1;
s
/) -
extern "'C"

bool _ stdcall __ declspec(dllexport) InitHW(char *name, char *model, int& type)
{ static bool Ffirst = true;

type = 4; // 4 ==> data returned via the sound card

if(first)

first = false;
LOfreq = 7050000; // just a default value

__________ init here the hardware controlled by the DLL

......... init here the DLL graphical interface, if any ........

strcpy(name, "ACME HW'™); // change with the name of your HW
strcpy(model, " Mod. AC456™); // change with the model of your HW

return true;

extern "C"
bool _ stdcall __ declspec(dllexport) OpenHW(void)
{





. display here the DLL panel ,if any....
..... if no graphical interface, delete the following statement

: :SetWindowPos(F->handle, HWND_ TOPMOST,
0, 0, 0, O, SWP_NOMOVE ] SWP_NOSIZE);
// in the above statement, F->handle is the window handle of the panel displayed
// by the DLL, if such a panel exists

return true;

3
/-
extern "C"
int _ stdcall _ declspec(dllexport) StartHW(long LOfreq)
{

............... . Set here the frequency of the controlled hardware to LOfreq

return O; // number of complex elements returned each

// invocation of the callback routine

}
/[
extern "'C"
int _ _stdcall __declspec(dllexport) GetStatus(void)
{

return 0; // status not supported by this specific HW,
}
/)
extern "C"
void __stdcall __declspec(dllexport) StopHW(void)
{

return; // nothing to do with this specific HW
}
[
extern "C"
void __stdcall __declspec(dllexport) CloseHW(void)
{

..... here you can shutdown your graphical interface, ifany............
}
/[ -
extern "'C"

int _ stdcall _ declspec(dllexport) SetHWLO(long freq)
LOfreq = freq;

..... set here the LO frequency in the controlled hardware
return 0; // return O if the frequency is within the limits the HW can generate

}
/[ -
extern "C"
long _ stdcall __ declspec(dllexport) GetHWLO(void)
{
return LOfreq;
3
/[ -
extern "C"

long _ stdcall _ declspec(dllexport) GetHWSR(void)





{

......... . This DLL controls just an oscillator, not a digitizer..

return O;
}
/)
extern "C"
void __stdcall __ declspec(dllexport) TuneChanged(long freq)
{

... Do whatever you want with the information about the new frequency tuned by

the user

return;
}
/)
extern "C"
void __stdcall __ declspec(dllexport) SetCallback(void (* Callback)(int, int, float,
short *))
{

return; // this HW does not return audio data through the callback device

// nor it has the need to signal a new sampling rate.

}
/[ -
extern "C"
void __stdcall __declspec(dllexport) ShowGUI(void)
{

......... . IT the DLL has a GUI, now you have to make it visible

return;
3
[
extern "'C"

void _ stdcall _ declspec(dllexport) HideGUI(void)

......... . IT the DLL has a GUI, now you have to hide it

return;
b
[~
extern "'C"

void _ stdcall _ declspec(dllexport) RawDataReady(long samprate, int *Ldata,
int *Rdata, int numsamples);

{
.......... . we don’t know what to do with the raw audio data just passed from Winrad.
.......... . We also could not implement this entry point.
return;
3





To summarize, the only mandatory entry points, those that “must* be implemented, and whose presence is checked
by Winrad, are the following :

InitHW OpenHW StartHw StopHW CloseHw SetHWLO GetStatus
SetCal lback

The remaining entry points :

GetHWLO GetHWSR ShowGUI HideGUI RawDataReady TuneChanged

are optional, and can be implemented only if needed by the DLL implementer.

Note that the above source code is meant to be compiled by the Borland C++ compiler. If your compiler is different,
probably some tweaking will be needed. This is particularly true for the case of the Visual C++ compiler from
Microsoft, which presents a small problem, easily circumvented.

The problem resides in the keyword __stdcall

The Borland compiler needs it, as the parameters and the stack are managed in accord with the conventions
established by the use of that keyword. But the Visual C++ compiler, when it sees that keyword, decides of its own
to “decorate” the entry point names... so e.g. the entry name InitHW becomes _ InitHW@12

To prevent this, you must explicitly say to the VC compiler to stop doing that, and this can be obtained with the use
of a .DEF file, to be added to the VC project for your DLL. The .DEF file must have this content :

LIBRARY <myDLLname>_DLL

EXPORTS
CloseHw = _CloseHw@o
GetHWLO = _GetHWLO@O
GetHWSR = _GetHWSR@O
GetStatus = _GetStatus@0
InitHW = _InitHW@12
OpenHW = _OpenHW@EO
RawDataReady = _RawDataReady@®16
SetCal lback = _SetCallback@4
SetHWLO = _SetHWLO@4
ShowGUI = _ShowGUI@0
HideGUI = _HideGUI1@0
StartHw = _StartHw@4
StopHW = _StopHW@EO
TuneChanged = _TuneChanged@4

Where of course <myDLLname> must be replaced with the name you give to your DLL The effect of this .DEEF file is
to define aliases for the “decorated” entry points, so that they can be found when Winrad dynamically loads the
DLL.
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inrad is a computer program

that runs on PC computers un-

der the Linux operating system.
I have chosen to write this software
under Linux because under Linux, all
development tools are free. I want to
encourage others to play with the code
and make additions and modifications.
The disadvantage is that one has to
install Linux, which is seen as a ma-
jor obstacle by many potential users.
Installing Linux is quite simple on a
reasonably modern standard PC. It is
possible to run Linrad on a fast 486
computer, but it is not trivial to install
Linux on such old machines. The easy
way to install Linux is to use a com-
puter that can be booted from a CD.
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By Leif Asbrink, SM5BSZ

Just insert a Linux distribution CD,
boot from it and follow the instruc-
tions—not really difficult, but if you
have never done it before, it helps a
lot to have someone more experienced
at your side.

To run Linrad, you must install
svgalib, a package that contains drive
routines for video boards. Unfortu-
nately, svgalib does not support all
board types; if the video board is inte-
grated on your motherboard, there is
substantial risk that sugalib will not
support it. The sound system under
Linux is not quite stable yet. Some
Linux distributions have sound that
works automatically, but most need
the installation of a new sound pack-
age. I am using OSS, which is not free;
but the free ALSA sound system
should be compatible, although I have
not been able to make it run myself.

Your sound package must support
the sound card in your computer,
which is often a problem with sound
cards integrated on the motherboard.
I am not an expert on hardware com-
patibility issues. Everything I have
tried has worked automatically but I
have had several reports about prob-
lems with integrated video or sound.
This article does not further concern
itself with Linux issues that are not
specific to Linrad.

Basic Functions of Linrad

Linrad displays a portion of the RF
spectrum on the computer screen. The
bandwidth (kilohertz) displayed is
determined by your hardware. The
operator can see all signals within the
on-screen passband and can tune to
any particular station by clicking it
with the mouse. The signal is then





processed and presented to the opera-
tor via the headphones or as text on
the screen. Linrad is planned to sup-
port the following modes:

¢ CW (including weak-signal and
meteor-scatter)

* SSB

- FM

¢ Various digital modes

Linrad is still at a reasonably early
development stage. Only the weak-sig-
nal CW routines are implemented and
the only output is sound to the head-
phones. The weak-signal CW algo-
rithms are currently used for the other
modes, but they are not necessarily
optimal. When the user has pressed
the button, Linrad looks back in time
and decides what the optimum center
frequency is and how it changes with
time. An internal local oscillator is set
up and used to convert the frequency
of the incoming spectrum for the de-
sired signal to be centered in the final
passband selected by the user. This
AFC function makes it possible to use
narrower filters than otherwise pos-
sible on weak and unstable CW sig-
nals. The output of the final filter can
be used in several ways. It can be

* Routed directly to the headphones

* Coherently processed (only the com-
ponent of the signal that is in phase
with the carrier is sent to the loud-
speaker)

* Filtered through a narrower filter for
one ear or delayed.

All tricks I know of to enhance the
reception of weak signals are there.

For normal CW or SSB, one can
disable the AFC, set the bandwidth to
2 kHz and use Linrad as an ordinary
receiver. There is no AGC, however,
since an AGC is inappropriate for
weak-signal CW. When the algorithms
for other modes are in place, they will
have AGC and some interference-
fighting functions.

Linrad can combine signals from
two antennas. The spectrum presented
on the screen will then contain all the
signals from both antennas and when
the mouse is clicked, the two signals
are combined to maximize the desired
signal. This is an obvious strategy for
weak-signal CW, where the two anten-
nas are typically the two polarizations
of a crossed Yagi array. The effect of
combining the signals is identical to
that obtained when the crossed Yagi
array is aligned with the polarization
of the incoming wave. The user is then
presented with the best possible sig-
nal. This function is very useful for
EME. It eliminates loss of signal
caused by Faraday rotation. For other
modes, it may be better to combine the
two signals for minimum interference,

which can be done by hand (but which
will be automated in the future).
Combining two antennas with com-
plete freedom in phases and ampli-
tudes means electronic lobe control.
Someday, when the antenna signals
can be digitized more or less directly
at low cost, many more channels will
be extremely useful on crowded HF
bands, but Linrad has no provisions
for more than two channels yet.
Linrad contains a very special noise
blanker, such that Linrad can be used
to hear signals that are impossible to
receive with any other radio. Power-
line noise may have repetition rates
of several kilohertz. The interference
source is a spark gap in series with a
capacitor, that is, a defective insula-
tor in series with some good ones.
When the mains frequency is applied
at a high voltage, pulse trains are
emitted at twice the mains frequency.
Each pulse train typically consists of
10 pulses. A noise blanker must re-
solve the individual pulses well and
therefore the noise blanker must work
with a bandwidth of 10 kHz or more.
Many ham transceivers have such
blankers and they work fine until
some strong undesired signal is
present within the blanker bandwidth.
The Linrad blanker has automatic
notch filters that remove all strong
signals in the blanker passband. The
Linrad blanker finds out as much as
it can from both of the receive chan-
nels and subtracts the most probable
interference waveform from the in-
coming data. That means that much
less information is lost because only a
few data points at the peak of the pulse
must be blanked. The pulse tails are
accurately reduced to well below the
noise floor by the subtraction process.
The practical implementation of
Linrad is based on Fourier transforms.
The description above is what the al-
gorithms do, not the way they are
implemented. The Fourier transforms
are needed anyway for various reasons
and it saves a lot of CPU time to use
them for the actual processing.
Linrad has no prejudice about how
you want to use it or to the hardware
to which it is connected. The user must
select parameters that make a good
radio receiver from the building
blocks. If you ask for a 20-Hz filter that
rejects signals well only 0.1 Hz out-
side the passband, the processing de-
lay will be on the order of 10 seconds
for the filter. If a simple sine window
is chosen to save CPU time and large
decimation rates are selected, aliasing
spurs will degrade the dynamic range,
and so on. There is nothing wrong with
any of this, and it has nothing to do
with Linrad being a DSP system. The

propagation delay through a filter is
related to the @ regardless of whether
an analog or a digital implementation
is chosen. There may be perfectly valid
reasons to design a radio either way,
and Linrad allows you to do it. I have
tried to make the control functions so
that it is intuitive to set up a good,
normal radio receiver.

Linrad Block Diagram

The block diagram of Fig 1 illus-
trates signal flow through the differ-
ent processing steps of Linrad. Blocks
labeled fft and a number go from the
time domain to the frequency domain
via a fast Fourier transform routine.
Blocks labeled timf and a number go
from the frequency domain to the time
domain by an inverse-fast-Fourier
transform routine. Filtering and
resampling are extremely easy in the
frequency domain. One just removes
irrelevant parts of the spectrum to get
rid of undesired frequencies. The
smaller transform size automatically
reduces the sampling rate of the time-
domain function that follows.

There are no conventional DSP fil-
ters inside Linrad. The filter shapes
are not controlled by FIR filter coeffi-
cients. The actual processing is the
same, however; the same sums of prod-
ucts are taken, but in another order.
The window function used for the FFT
becomes one component in the effec-
tive filter function that is used to pre-
vent aliasing spurs in the resampling
transformation.

The theory may seem frightening;
but when actually operating Linrad, it
is not difficult to understand what is
going on. For example, you may try a
very bad (and very fast) FFT with no
window and few points. The resampling
spurs that then surround any strong
signal are easily seen. It is not difficult
to figure out what causes them and how
to remove them. It is exactly as in any
other radio. If the frequency conversion
reduces the frequency by a large fac-
tor, one has to put more effort into the
filters to avoid spurs. The same thing
happens when reducing the sampling
speed. A large reduction rate requires
a narrower filter because resampling
spurs come closer.

The processing is controlled by cer-
tain parameters. These parameters
fall into four categories:

e Hardware related parameters.

* Receive-mode related parameters.

¢ Operator’s current preferences for a
particular station.

¢ Dynamic parameters calculated by
Linrad itself.
The hardware parameters are set

for a particular hardware combination
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as a part of the Linrad installation.
The receive-mode related param-
eters enable or disable certain func-
tions and control how much memory
Linrad will allocate for various pur-
poses. They also allow experimenta-
tion with transform sizes and other
things one usually would not like to
change when operating in a particu-
lar mode. What the parameters are
and how to set them up is described
in conjunction with detailed descrip-
tions of the different processing blocks
below. The operator’s current prefer-
ences are given to Linrad by mouse
clicks on the screen. Some parameters
like the angle and phase that control
how the two antenna signals are com-
bined can be either category 3 or 4. A
parameter of category 3 “Adapt” or
“Fixed” is used to select that. Most of
the real-time parameters are obvious.
There is a help function; pressing the
F1 key gives information about where
the controls are and how to use them.
The F1 key can also be used to get in-
formation about the mode related pa-
rameters in the mode-setup routine.

How to Install Linrad

First, you need a computer with
Linux installed on it. You then must
install svgalib-1.4.3 or later if it is not
already included in your Linux instal-
lation. You also must install nasm, an
assembler that reads Intel-style assem-

bly language exactly as written with-
out making all sorts of unpredictable
(to the innocent beginner) assumptions.
Linrad contains fast routines that use
the Intel multimedia instructions MMX
and XMM and they are written in
assembly language. Finally, you must
install Linrad itself.

Linrad, nasm and svgalib are all
available on the Internet. The Linrad
home page is at antennspecialisten.
se/~sm5bsz/Linuxdsp/Linrad.htm,
with mirrors at www.g7rau.co.uk/
sm5bsz/Linuxdsp/Linrad.htm and
nitehawk.com/sm5bsz/Linuxdsp/
Linrad.htm. You can find links to
svgalib and nasm there. At the Linrad
home page, you will also find links
with descriptions for the novice about
how to install the svgalib, nasm and
Linrad packages. Linrad comes only
as source code, so you must compile
and link it to obtain an executable
program. Everything is automated.
You need only issue two commands:
configure followed by make. This is
a normal procedure for the installa-
tion of a Linux package.

Before starting Linrad, you must
get sound going. Installing OSS, the
sound package from 4Front Technolo-
gies is always easy if your Linux dis-
tribution is modern enough to still be
supported. Some distributions have
sound included that works directly
with standard sound cards. Sound

under Linux is still a bit messy, but
presumably, ALSA will be a free and
well-working part of Linux in the near
future if it is not already.

My information about Linux sound
has alink from the Linrad home page,
but my information is getting old.
Since I have paid the OSS license, I
just go on using OSS without much
concern about what happens to Linux
sound in general. There is a Linrad
mailing list where users can inter-
change information. You will find a
link to it at the Linrad home page.

Setting Computer-Related
Parameters

When starting Linrad for the very
first time, the initial screen in text
mode may contain warning messages
about multimedia instructions that
you will never see again unless you
remove the parameter file par_userint.
Your hardware may support multime-
dia instructions while your Linux ker-
nel does not. Linrad allows you to use
multimedia instructions even if the
system flag says they are illegal. This
works fine under Mandrake 8.1. 1 do
not know if it is because Linrad is the
only software using the multimedia
registers, so it therefore does not mat-
ter whether these registers are
handled properly on task switching by
the kernel.

From the initial screen, you can go

| Waterfall | | Hires Graph | Baseband
aterfa ires Grap Select
Main Spectrum Not Yet
T1s Implemented
T1
Fis + P1+P2 Pa |Pb
Digital F2s To2s [ F1 F1 Ta ————)
Input . Polarization ) ' Noise - |
ace timf2 ff2| o F2 timf3 | 1, | |
fromADC | 1o [fft1| Fo ) Control j Blanker
Split [ ] Flw Tiw -
or other L | —I Noise . T2 f
Source F2w T2w Blanker
AFC Control I
Baseband Bandwidth COH Graph D/A Speed
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P Evaluate | BFO Control |
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fft3  |kp timf4 Ta Ref| Processing Tright Resample Shift DAC Right Headphones
Tb Ref

COH Control

Fig 1—The block diagram of

Linrad with two receive channels and the second FFT.T1 and T2 are signals in the time domain from two
antennas 1 and 2. F1 and F2 are the corresponding signals in the frequency domain. Ta and Tb are linear combinations of T1 and
make the desired signal zero in Tb and consequently maximizes the desired signal in Ta. TaRef is a time function constructed fr

T2 that
oma

much narrower bandwidth than Ta. For Morse coded signals, it will be the CW carrier that is useful for coherent processing.
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only to the video-mode selection where
one of the graphic modes reported by
svgalib can be selected. Linrad needs
256 colors and a minimum screen
width of 640 pixels. I recommend a
1024x768 screen. If you do not see the
video modes expected for your hard-
ware, something is wrong with svgalib.
It is possible to change the device driv-
ers included in svgalib by changing its
Makefile.cfg file and then recompiling.

After selecting screen size, you need
to select a font size. Start with the mini-
mum size. Finally, you are prompted for
mouse speed, where 64 is a suitable
starting value. If your mouse type is not
the one presented on the screen, you
need to edit the /etc/vga/libvga.config
file. After you hit ENTER, Linrad will
switch to the graphic screen you have
selected. If the screen looks okay, save
the settings you’ve made so far by press-

ing W. The screen you should have at
this point is the main menu. In case the
screen does not look okay, it is possible
to instruct svgalib to change the video
signals by editing the /etc/vga/
libvga.config file. You may also try an-
other screen size.

Setting the SoundCard
Parameters

Linrad assumes you always use the
same hardware to feed the computer
with digital data. Therefore, the sam-
pling speed and data format is set only
once, from the main menu. Press U to
set the soundcard parameters. If you
try something else, you will be
prompted to this setup anyway if pa-
rameters are undefined.

Linrad opens all device drivers it can
find. Some of them may be defective:
They may belong to some other sound

system than the one you actually have
running. There may be several sound-
cards in the computer. The user should
know which drivers belong to which
soundcard, but you may try what seems
reasonable. On a simple, standard sys-
tem where there are no alternatives,
Linrad selects the only possible alter-
native automatically.

After having selected the input de-
vice, you need to select the sampling
speed and the input format. Do not set
a higher speed than necessary.
Oversampling will load the CPU, but
it will not improve performance much.
When everything is set up, you may
check that the sampling speed is cor-
rect for your hardware by checking
how a strong signal is attenuated as
you tune it upward in frequency. When
it reaches the Nyquist frequency (half
the sampling frequency), it is folded
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Fig 2—Unwindowed Fourier transform in 512 points. The bin
bandwidth is 93.75 Hz and the near saturating signal occupies a
single bin only because the frequency is carefully adjusted to be
exactly on the center of an fft bin. This graph like Figs 3 to 8 are
Linrad screen dumps on which straight lines are drawn between
pixels for better visibility.

Fig 3—Same as Fig 2, but this time the frequency is adjusted to a
point right between two frequency bins. Unwindowed ffts provide
poor dynamic range and a poor shape of the spectrum peaks.
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Fig 4—A sine * window provides a nice spectrum with a peak
shape that is nearly independent of how the frequency is related
to the fft bins. The peak is about 2.5 bins wide at the 6-dB points.
This is because the window makes so many data points very
small so the length of time during which the window does not
attenuate very much is only 40% of the total transform time.

Fig 5—Unwindowed back transformation. Eight data points from
the unwindowed transform are used to compute the baseband
signal by back transformation. The time function comes in blocks
of eight points, and there is a discontinuity each time two time
functions are joined together. In this figure, the eight points are
centered on the strong signal. The baseband spectrum computed
from this time function shows these discontinuities as spurs,
which are only about 20 dB below the signal. The origin of the
transients is explained in the text.
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back as an alias signal that appears
to go down in frequency while the real
signal is still tuned upward. The sam-
pling speed should be set high enough
to make the alias signal attenuated
well enough when it has reached into
the desired passband. The Linrad
setup dialog is intended to be reason-
ably self-explanatory, and the Linrad
homepage has links to detailed infor-
mation.

Parameters That
Depend on Receive Mode

The First Group: fft1

There are several distinctly different
modes of operation for Linrad. As of this
writing, only the weak-signal CW mode
is partly implemented. It is possible to
set weak-signal-CW parameters to get
a system that is reasonably well
adapted for SSB or normal CW. These
modes can be selected from the main
menu so you can switch quickly be-
tween modes, but the code actually ex-
ecuted remains that for weak-signal
CW, until dedicated routines for the
other modes are in place.

The total number of receive-mode-
dependent parameters is quite long.
The mode-dependent parameters are
set from several screens; you are
prompted to them when running a
new mode for the first time, but you
can also go there from a menu. Each
screen controls its own part of the
block diagram shown in Fig 1. By sim-
ply pressing ENTER at each of the
parameter screens, you will select de-
fault parameters that will usually pro-
vide a reasonable starting point.

The first processing block has these
parameters:

¢ First FFT bandwidth

 First FFT window (power of sine)
¢ First forward FFT version
 First FFT storage time (s)

e First FFT amplitude

¢ Enable second FFT

These parameters control block ff#1
in Fig 1. The bandwidth and the win-
dow control the size of the FFT. It is
in powers of two, so you do not get ex-
actly the bandwidth specified by the
parameter. The window controls the
shape of the filter associated with each
FFT bin. A higher value yields a wider
bandwidth in FFT bins but steeper
skirts; a larger FFT may be required
to get the desired bandwidth in hertz.
A higher value also causes more CPU
processing load because transforms
must overlap more. The different FFT
implementations may run at different
relative speeds depending on proces-
sor and memory architecture. The stor-
age time is important only if the sec-
ond FFT is disabled. It tells Linrad
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how much memory to allocate for old
transforms; they are used for AFC and
spur rejection in the absence of the
second FFT. The amplitude parameter
can be used to fool Linrad. This, in case
the signal level is too high, causing the
noise floor to be treated as a strong
signal—something likely to happen if
Linrad is used to process an ordinary
WAV file.

When the second FFT is disabled,
the output of ff¢1 is routed directly to
timf3, disabling the noise blanker. The
input to fft1 is the raw data from the
sound card or raw data from a file. The
input may be one or two channels in
real or complex format as defined by
the sound-card parameters or the raw
data file. In the block diagram of
Fig 1, T1 and T2 represent the two
time functions from two antenna sig-
nals. The help key, F1, can be used to
get some information about the effects
of these parameters.

When choosing bandwidth and win-
dow, you build the basic filter used in
the fft1 block. Figs 2 and 3 show what
happens when the window parameter
is set to zero (no window). These fig-
ures were produced by running Linrad
with a direct-conversion receiver at
2.5 MHz while sending a very pure
sine wave at 2.509 MHz into it. In
Fig 2, the frequency is adjusted for the
signal to be located exactly on one fre-
quency bin while Fig 3 shows what
happens when the signal is located
right between two bins. The figures are
unaveraged power spectra of size 512.

The great difference between Figs 2
and 3 results because the Fourier trans-
form is the spectrum of a signal that is
obtained when the 512 samples of the
input data are repeated continuously.
When the frequency matches a bin ex-
actly, the first point will fit exactly to
the sine wave when placed as point 513
for the next repetition. When the fre-
quency is exactly halfway, point 1 will
not fit at all when placed as number
513. There will be a large discontinu-
ity, and that discontinuity has signal
energy over the entire frequency spec-
trum.

Unwindowed FFTs are very fast, but
they do not allow a large dynamic range.
When a group of bins is picked to make
a rectangular filter, the stop-band at-
tenuation will only be about 50 dB for
a 512-point FFT. With larger trans-
forms, the situation improves because
the discontinuities repeat less often; but
the phenomenon is still there.

The way to cure the problem is to
use a window. Fig 4 shows exactly the
same signal as Figs 2 and 3 but here
a sine* window is applied. With such
a high-order window, it does not mat-
ter whether the signal is centered on

a bin or not. The points toward the
ends of the time sequence are all ex-
tremely small, so the discontinuity is
very well suppressed. Notice that the
maximum is much wider. There are
three points on the peak now, so a
2048-point FFT will be necessary for
the same inherent bandwidth.

When Linrad is used as a radio re-
ceiver, a window power of two or three
is sufficient. When using it as a high-
performance spectrum analyzer with
the first FFT generating broadband
spectra, however, windows up to a
power of nine may be used. That
makes it possible to study extremely
low levels of unintended sidebands on
the test signals, if the hardware has
the quality to allow it. The hard-
ware used to produce Figs 2-4 rep-
resents the unit described at
antennspecialisten.se/~sm5bsz/
Linuxdsp/rxiq/opt2500.htm. The
unit can be purchased from www.
antennspecialisten.se.

The choice of bandwidth and filter
depends on what you are going to do
with the output data. When the sec-
ond FFT is disabled, the output is
displayed and is used to produce a fre-
quency-shifted signal in the time do-
main by #mf3. When the decimation
rate for ¢imf3 is low, the alias spurs
from the ¢imf3 point-decimation pro-
cess are far from the desired frequency.
Then the basic filter skirts need not
be very steep to suppress alias signals
well. When the decimation rate is high,
the filter requirements are higher.
High decimation rates allow the com-
puter to do advanced processing on
many signals simultaneously. When
the hardware is an ordinary SSB re-
ceiver, the dynamic range within the
SSB bandwidth would likely be below
50 dB anyway, and then it does not
matter much what window you choose.

Bandwidth selection depends on a
compromise between the resolution
you desire on the screen and the time
delay you are willing to accept. If you
want 1-Hz resolution with a sine* win-
dow, each transform spans about four
seconds and a corresponding time de-
lay is unavoidable. A high resolution
is required to make the AFC follow
extremely weak and unstable CW sig-
nals well enough to use coherent pro-
cessing. AFC is not required for stable
signals, and then there is no need for
high resolution. A bandwidth of 20 Hz
gives good visibility for CW signals
on the waterfall graph with a modest
processing delay. By setting a large
bandwidth for fft1, it is possible to
make very fast waterfall graphs from
which you can read high-speed CW
signals directly.

When the second FFT is enabled,





the output of ff¢I is used to produce
notch filters for all strong signals in
the passband. There is no reason to
select a narrow bandwidth, but good
skirt steepness is required. Typically,
200 Hz and sine? will fit high-perfor-
mance broadband hardware. If you are
going to select a very narrow band-
width for the second FFT, it may be a
good idea to select a smaller band-
width for fft1. The ratio of ff¢1 to fft2
has some influence on how deep the
notches for strong signals must be. If
your computer is capable of making
the fft2 bandwidth 0.2 Hz, it would be
unlikely to have problems making the
fft1 bandwidth 10 Hz or so, particu-
larly since a less-demanding window
would then be required.

Linrad has oscilloscope functions
that allow you to see the time func-
tions. With a signal generator, you may
check the spurious responses that oc-
cur as a result of inadequate filters
both in the time domain and in the
frequency domain. With a poor filter,
you will easily see the resampling
spurs with the second FFT disabled.

The upper right part of Fig 5 shows
the fft1 spectrum in 256 points from 0
to 48 kHz of the same signal as used
for Figs 2-4. No window is used.

The spectrum is frequency shifted
to place the desired signal at zero fre-
quency. The baseband signal is then
filtered out by multiplying the trans-
form with a nicely rounded filter func-
tion. For Figs 5-8, this filter is in eight
points. The baseband signal is then
obtained from an inverse FFT. The fil-
ter makes the 248 points outside the
baseband equal to zero, so there is no
reason to do the inverse transform in
more than eight points. This is how
decimation comes in, naturally. The
two sine waves at the left are the re-

sulting complex-time function. This is
the baseband signal I and Q for the
selected frequency. These sine waves
are made up from segments of eight
points, each spanning the same time
as one frame of ff¢1. Since the number
of points is reduced by a factor of 32,
the bandwidth is reduced from 48 kHz
to 1.5 kHz with a sampling speed of
1.5 kHz. The bandwidth is actually
reduced a bit more because of the
rounded shape of the filter used to pick
the eight points. The lower-right part
shows the baseband spectrum in 256
points. The signal itself is at 9200 Hz
and the resampling spurs are sepa-
rated by 187.5 Hz, the inverted value
of the time for one ff¢1 frame. The ac-
curacy of this spectrum is poor to-
wards the ends, the screen shows the
spectrum divided by the filter func-
tion, now expanded from eight to 256
points and this division becomes divi-
sion by zero at the ends.

The resampling spurs show up in
the time function at the left side of
Fig 5 as spikes that repeat at an inter-
val of eight points. The explanation of
why these spikes occur is that an
unwindowed FFT has to use all of the
frequencies to reproduce a sine wave
in case it is not exactly at one of the
bin frequencies. That is what we see
in the fft1 spectrum, the signal is at
about 70 dB or more at all frequencies.
When only eight points are selected,
the inverse transformation will not
give back the original signal; it gives
something that differs at the beginning
and end of the time interval. Succes-
sive transforms do not fit well to each
other so spikes are generated. The way
to avoid this problem is to use inter-
leaved transforms and not use the end
regions for the inverse transform. The
associated spectra are then calcu-

lated with windowed transforms.

Fig 6 is the same as Fig 5 except
that here, the 1.5-kHz segment used
for the inverse transform is centered
3 kHz above the strong signal, which
is now outside the range used for the
inverse transform.

As can be seen in the main spec-
trum, the level of the unwindowed
transform is at about 85 dB at 12 kHz
and that signal, which is an artifact,
shows up as spurious signals sepa-
rated by 187.5 Hz.

What we see in Fig 5 and Fig 6 is
what happens when resampling is done
without an appropriate anti-alias filter.
As was pointed out, with appropriate
references, by Gerald Youngblood,
AC50G, (QEX, Nov/Dec 2002, p 31), fil-
tering in the time domain and filtering
in the frequency domain are equivalent.
The problem is that the filter used to
generate Figs 5 and 6 was not the nicely
rounded filter in eight points. It is the
sum of the output from eight filters
(with frequency responses like the
unwindowed FFT) summed together
with weights according to the nicely
rounded function.

Fig 6 clearly shows what is required
to suppress the alias spurs. By using
only the four center points of each trans-
form and calculating twice as many in-
terleaved transforms, we can construct
a baseband time function from the in-
verse transform that does not include
the end discontinuities. Linrad does it
by applying a window because the
power spectrum is needed for AFC, spur
cancellation and to produce graphs. The
transforms are interleaved for the 3-dB
points of successive window functions
to match the same points in the time
function. To avoid problems related to
the AGC (the gain may change between
two transforms), Linrad makes soft
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Fig 6—Unwindowed back transformation. Same as Fig 5 but this
time the eight points used for the baseband are centered 3 kHz
above the strong signal. The signal itself, the sine and cosine is
now outside the baseband, but the discontinuities are very
strong. As can be seen from the main spectrum, they are present
at all frequencies.

Fig 7—A sine 2 window makes the spectrum look much better.
With the high dynamic range of the hardware used to produce
these images, the sine 2 window is not good enough to bring the
discontinuities below the noise floor with a small transform size
like 256.
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transitions between successive inverse
transforms. A sine-squared window pro-
duces the filter function shown in
Fig 7. When the baseband is filtered out
by weighting together eight such filters,
the alias signals are reasonably well
suppressed as can be seen in Fig 7, both
in the baseband time function and its
spectrum.

By selecting a longer ff¢1 transform,
it is possible to suppress the alias
spurs below any desired level. This is
done by setting the “First FFT band-
width” parameter narrower or by set-
ting a narrower window function by
making the “First FFT window (power
of sine)” parameter larger. Fig 8 shows
what happens if a sine* window is cho-
sen for a size-256 fft1.

It is self-evident that one can avoid
spurs completely by use of a transform
size and window shape that reduces
contributions from undesired signals
to well below the noise floor for all data
points used in the inverse transform.
When a large baseband bandwidth is
desired, the offending signal may be
included among the data points used
for the inverse transformation. This
will be perfectly okay if all data points
containing energy from the undesired
signal are picked with exactly the same
amplitude. As already mentioned
above, the frequency range to be back-
transformed is selected with a nicely
rounded filter, which may lead to un-
equal amplitudes for the different data
points on a strong signal. By selecting
the bin bandwidth of fftI much nar-
rower than the baseband bandwidth,
one can make the difference in ampli-
tude small, thereby placing these spurs
below the noise floor.

When the second FFT is enabled,
all the frequency bins of fftI are in-
verse transformed. Frequencies where
strong signals are present are attenu-
ated, however, and that creates a simi-
lar problem to the one just described.
If the window or fft1 size is inad-
equate, spurs will show up in the
waterfall graph. By injecting a near-
saturating signal into the antenna
input, one can verify that such spurs
are invisible and well below the noise
floor of the hardware in use.

The Second Group:
AGC, timf2 and fft2

These blocks are present only when
the second FFT is enabled. They are
controlled by the following param-
eters:
¢ First backward FFT version
* First backward FFT attenuation N
¢ Second FFT bandwidth factor in

powers of two
* Second FFT window (power of sine)
e Second forward FFT version
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e Second forward FFT attenuation NV
e Second FFT storage time

When the second FFT is enabled,
the main purpose of the first FFT is
to find the frequencies on which strong
local signals are present. Such fre-
quencies are attenuated by the AGC
to the extent that the strong signals
will not overflow when further pro-
cessing is done with 16-bit arithmetic.
The AGC block splits the output of /f¢1
into two groups. One contains the nar-
row-bandwidth signals that have been
located in fft1, F1s and F2s in Fig 1.
The other essentially contains the
noise floor from the rest of the spec-
trum, F1w and F2w in Fig 1. The two
sets of fft1 transforms are back trans-
formed in the #imf2 block to produce
two sets of time functions; T1s and T2s
contain strong signals, while T1w and
T2w contain weak signals.

The noise blanker operates on T1w
and T2w only. That means that it op-
erates on a signal that has passed
notch filters removing all strong sig-
nals that otherwise would have dis-
turbed the operation of the blanker.
The Linrad noise blanker is far more
sophisticated than a conventional
noise blanker and will be described
separately.

Once noise has been removed from
the weak signals, weak and strong sig-
nals are added together and sent to
the fft2 block. That block again con-
verts the signals to the frequency do-
main with the output signals F1 and
F2 as shown in Fig 1.

Since the AGC ensures that the
data will fit into 16 bits, selecting the
first inverse FFT implementation that
uses MMX multimedia instructions
saves a lot of CPU time because MMX
is about three times faster than float-
ing point. Likewise, the second FFT
should be set to use MMX if the pro-
cessor supports it.

Since some processing is designed
to use 16-bit numbers, it is essential
to make sure that the signal levels are

set properly. The “First backward FFT
attenuation N” and “Second forward
FFT attenuation N” parameters set
the signal levels by telling how many
of the FFT butterfly loops should con-
tain a right shift. Each right shift di-
vides the signal level by two, which is
attenuation by 6 dB. Gain set too high
will cause saturation, while gain set
too low will degrade the noise floor by
the addition of quantization noise. For
details, follow the link “set digital sig-
nal levels correctly” on the Linrad
home page.

The parameter “Second FFT storage
time” tells how much memory to allo-
cate for old frequency-domain data. If
the computer has enough memory, it is
advantageous to allow a long time here.
The AFC will be limited to the time in-
terval specified here, and if the com-
puter has plenty of memory, there is no
reason to not use it.

The Third Group: AFC
and Spur Cancellation

When this group is enabled, a group
of parameters defining maximum AFC
lock range, maximum number of spurs
to cancel and so forth, must be selected.
These parameters essentially allocate
memory and set the upper limit for the
operator’s current preferences that he
can select with the mouse. The AFC will
lock to the strongest signal within the
specified range, and to avoid locking to
stronger undesired signals close to the
desired one you may need to use a nar-
row lock range.

The functions in this group use
the frequency-domain data from the
entire spectrum. The input is the out-
put of fft2 if enabled, otherwise the
input is the output of ff¢1. The third
group will also contain the automatic
Morse-code-to-ASCII translation, but
this part is not implemented yet.

The Fourth Group: Baseband
Processing

This is the last group of mode-
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dependent parameters. They are:

¢ First-mixer bandwidth reduction in
powers of two

¢ First mixer number of channels

» Baseband storage time

e Output delay margin

¢ Output sampling speed

e Default output mode

» Audio expander exponent

The first-mixer bandwidth reduc-
tion is simply the decimation rate in
the frequency-shifted inverse transfor-
mation that produces the baseband
signal as discussed in conjunction with
Figs 5-8. By selecting a large decima-
tion rate, one saves CPU time and
memory, but the baseband bandwidth
is reduced at the same time.

The baseband noise blanker between
timf3 and fft3 should operate at a band-
width that is well above the bandwidth
of the desired signal. As long as it is
not implemented, there is no reason to
use baseband bandwidths that are more
than two times larger than the band-
width of the desired signal. The factor
of two is needed to accommodate a fil-
ter function.

The way the baseband signal is ex-
tracted from the broadband input sig-
nal is very efficient, and it is possible
to process a large number of signals
simultaneously. At present there is no
reason to select more than one chan-
nel because only one channel can be
sent to the loudspeaker/headphones.
More channels will be useful when the
Morse-code-to-ASCII routines are in
place. For the other parameters, press
F1 with the mouse cursor on one of
them to get information.

The Receive Screen

Once the mode dependent param-
eters are set, Linrad enters receive
mode and presents the receive screen
to the user. The following windows are
present:

e Main spectrum and waterfall

* High resolution spectrum

» Baseband spectrum

o AFC window

¢ Polarization control

» Coherence graph

* EME window

e Frequency control

Buttons in each window allow the
user to change processing parameters.
The spectra can be zoomed in and out
and the user may move the windows
around and set the sizes of the differ-
ent spectra as desired.

The basic operation of Linrad is ex-
tremely simple. Move the mouse cursor
onto a signal that is visible in the main
spectrum and click the button. The cor-
responding signal, filtered through the
baseband filter, will immediately be

sent to the loudspeaker. The shape of
the baseband filter can be modified with
the mouse and the baseband frequency
is shifted to the desired audio frequency
by setting the BFO frequency.

All the processes are more or less
automatic; but to take full advantage
of them, one needs a basic understand-
ing of how they work. Subsequent
articles will describe some of these
processes in detail. Some information
can be obtained with the F1 help key,
and there is a lot of information

available at the Linrad home page.

Summary

This article has concerned itself with
the coarse structure of Linrad and its
block diagram. The significance of win-
dow functions for dynamic range has
been illustrated; this problem is always
encountered in SDRs when a signal is
resampled at a lower speed. Subsequent
articles will focus on how to use the
special features of Linrad to improve
receiver performance. oo
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SDR

Software Defined

With USB Interface

Burkhard Kainka

SD (software-defined) radio receivers use a bare minimum of hardware, relying instead on their

software capabilities. This SDR project demonstrates what's achievable, in this case a multi-purpose

receiver covering all bands from 150 kHz to 30 MHz. It’s been optimised for receiving DRM and AM

broadcasts but is also suitable for listening in to the world of amateur transmissions.

The designer’s aim for this project was
to create a receiver displaying high li-
nearity and phase accuracy. Develop-
ment was focussed on the characte-
ristics that were most important for a
top-notch DRM receiver and the end
result is a receiver with remarkable in-
terference rejection characteristics. Re-
ception of DRM stations using DREAM
software produced signal-to-noise ratio
(S/NR) values of well over 30 dB. The
design principle of the receiver gua-
rantees an extremely flat filter-curve
response. This works out rather well
not only for DRM but also for the audio
quality of AM broadcasts, which sound
almost as good as VHF FM. It's worth
noting too that some transmitters that
do not conform to the normal band-
widths laid down for medium wave (9
kHz) and shortwave (10 kHz) as rigidly
as perhaps they should. Whilst these
stations produce no observable sound
improvement for listeners using normal
receivers (since their IF filters limit the
bandwidth and in the process the fre-
quency response too), this is not the
case with SDR, where it's no problem
to select a wider bandwidth at will. It
gets even better: in software receivers
the fine-tuning capabilities of PC deco-
der programs give you the capability
of determining the desired bandwidth
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with notch filters to the automatic le-
vel control (ALC) settings along with
selecting all the usual receive modes
from AM by way of DRM and SSB to
CW.

Further refinements can be added for
SWL (shortwave listening) applica-
tions. If for instance you wish to incre-
ase the sensitivity on the upper ama-
teur bands this is easily arranged by
using two switchable antenna inputs
and providing an optimised preselector
circuit or preamplifier in one of them.
The receiver’'s printed circuit board
itself provides a pretty basic RF front
end, which is nevertheless perfectly
adequate for broadcast reception. A
long wire antenna of adequate length
will lift the strength of signals above
atmospheric noise level to ensure you
miss virtually nothing.

Hardware requirements

Most SDR programs [1] require the Win-
dows XP platform to operate satisfacto-
rily. The most important hardware ne-
cessary then is an SDR-capable sound
card. We have developed a small cir-
cuit for testing sound cards, described
elsewhere in this issue under the hea-
ding ‘Developer Tips’. Without perfor-
ming this test first it's utterly pointless

starting to make the SDR receiver!

All about USB

The receiver is controlled over a USB
connection and powered with +5 V
in the same way (no additional mains
power supply needed). For the USB in-
terface in the receiver circuit (Figure 1)
we selected the FT232R from our Scot-
tish friends at FTDI. This modern USB-
to-serial converter works without the
need for a quartz crystal, as it is equip-
ped with an internal R-C oscillator of
adequate stability. The module (IC4) is
used here in its ‘bit-bang’ mode along
the lines of a fast parallel port. Eight
data lines are available for use and the-
se can be driven in whichever way we
choose. Two of the lines are used as an
I2C Bus and control the frequency of the
receiver. Three wires connect the input
multiplexer to one of up to eight anten-
na inputs with and without filtering.
Two additional inputs serve to control
the IF amplification of the receiver. In
this way the receiver operates entirely
under remote control. Kiss good-bye to
all those knobs and controls of bygone
radio days...

Please pay particular attention to de-
coupling the power supply. One rea-
son for this is because the USB chip
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Figure 1. Diagram of the receiver circuit, which in fact comprises just a tuning oscillator and a mixer.
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SDR

FT232R operates internally at the same
frequency range that we are receiving
through the antenna downlead and we
don't want any of this RF to leak across
from one stage to another. That said,
the decoupling within the chip itself
is remarkably good and the residual
RF on the control port lines is barely
detectible. Consequently we can cont-
rol the HC4051 RF input multiplexer di-
rect from the control port lines, without
traces of the processor clock appearing
in the wanted signal region.

Using its built-in 3.3 V voltage regu-
lator, the FT232R provides the opera-
ting supply for the programmable clo-
ck generator CY27EE16ZE, avoiding
the need for an additional voltage re-
gulator. The rest of the circuit (Figure
1) operates exclusively on 5 V. Sever-
al different smoothed and filtered vol-
tages are produced, to guarantee good
RF decoupling on one hand and to en-
sure suppression of audio frequency
interference on the other. This is parti-
cularly crucial at the RF input stage of
the receiver, from which the signal is
fed via the mixer to the IF circuitry. For
this reason a large electrolytic is provi-
ded at this point (VCC_HF) to ensure
proper ‘peace and quiet’.

Programmable VFO

The SDR calls for an oscillator frequen-
cy running four times higher than that
of the signal received, in order that the
necessary phase filtering can be divi-
ded by four. If we are aiming to receive
signals up to 30 MHz, then the oscilla-
tor needs to run right up to 120 MHz.
DDS oscillators are very popular in HF
projects today but at 120 MHz a DDS
is dearer, more power-thirsty and far
less controllable. Accordingly we shall
look away from DDS oscillators and use
a programmable clock oscillator with
internal PLL here. Many Elektor Elec-
tronics readers will remember the CY-
27EE16ZE back from the February 2005
issue. This clock oscillator, developed
specially for digital applications, per-
forms equally well in RF circuitry. The
frequency resolution does not quite
match that of a DDS but the phase ac-
curacy of the output signal achieves
comparable results. Restricting pow-
er consumption to a relatively modest
amount is important with this project,
since we must not draw too much cur-
rent from the USB port.

The chip is programmed over the I?C-
Bus using lines SCL and SDA. The in-
ternal VCO operates in the frequency
range 100 to 400 MHz, stabilised by
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means of the 10-MHz crystal and a
PLL. Its output signal then goes via co-
unters to the desired outputs. Here we
select the clock output Clockb5, where
a VFO signal between 600 kHz and 120
MHz is available for further processing
in the 74AC74 counter.

The principle of the I-Q mixer has been
described already in Elektor Electro-
nics 12/2006. A two-stage mixer is cre-
ated here from a total of four analogue
switches inside an HC4066 IC. This is
controlled by two phase-shifted oscil-
lator signals, which themselves are
produced with a 74HC74 counter. Sup-
posing the programmable clock oscil-
lator produces 24 MHz, then the mixer
would need a drive of 6 MHz. The re-
ceiver would in this case operate in a
region of around *24 kHz either side of
the centre frequency of 6 MHz.

Vital here is a phase shift of exactly 90
degrees between the two oscillator si-
gnals. Any deviation will lead to redu-
ced suppression of the image frequen-
cies. A 74HC4053 or 74HC4052 integra-
ted changeover switch device would
not make a good choice for the analo-
gue switch because the signal transit
delays in the internal decoders would
then cause different phase errors to
appear in every frequency range. Our
chosen solution using the rather more
basic switches of an HC4066 retains all
four phases in sync. Since the 74AC74
counter is configured as a synchronous
counter we would not expect to find
any phase errors here either. In fact the
receiver displays image frequency sup-
pression of around 40 dB up to 15 MHz
or so, although this value decreases
beyond about 20 MHz (which we can
tolerate given that these frequencies
are not so heavily occupied).

Signal processing

The receiver is provided with several
inputs, selected by the 74HC4051 input
multiplexer (IC6). The antenna input
ANT is fed by way of filters to the first
three inputs. The first switch setting
(wideband) uses only one input choke
(L6), which shunts any audio frequen-
cy signals at the input to ground. In the
second position (Medium Wave) there
is a low-pass filter with a boundary fre-
quency of 1.6 MHz, using resistor R12
to attenuate excessive resonance. This
filter suppresses interference to medi-
um wave reception from overtone mi-
xing with stations in the short wave
range. The third position makes use of
a simple R-C high-pass filter to attenu-
ate strong medium wave signals.

An additional input (PC1) can be se-
lected if you wish to connect external
tuned input circuits or preamplifiers. Fi-
nally three more inputs are provided for
future developments. The input filters
on the printed circuit board are good
to be getting on with and are certain-
ly adequate for most applications. You
can of course introduce steep low-pass
filtering ahead of the filters provided
if you want to be certain of blocking
out overtone mixing in every possib-
le situation. Or you might choose to fit
different resonant circuits, selected by
input switching.

The particular input that is active at
any given time is connected to the
common output COM (pin 3). Coupling
capacitors are provided either side of
the switch. A bias voltage of about 2.5
V is provided to the switch from the
source connection of the BF245 via a
1-megohm resistor. This eliminates any
distortion from large input signals that
might arise when signals are limited
by the protection diodes on the analo-
gue inputs to the ICs.

Input A7 delivers a calibration signal
from Output 3 (Test-Clk) of the pro-
grammable crystal oscillator. The oscil-
lator produces a square-wave signal of
3.3 V peak-to-peak at 5 MHz. A signal
voltage of around 5 mV at 5 MHz is
produced at the voltage divider, cor-
responding to a signal strength of S9 +
40 dB. This enables the field strength
meter created in software to be calibra-
ted without any further expenditure.
JFET BF245 on the output of the input
multiplexer serves as an impedance
transformer. This provides a relative-
ly high impedance termination of 100
kQ for the RF signal, enabling for in-
stance a high-Q resonant circuit to be
connected even to input In2. At the
low-impedance output of the source
follower we arrange to have a voltage
of circa 2.5V, fed via the mixer and the
following op-amp all the way to the
output. It is important that no audio
frequency signal remnants appear at
the source connection and for this rea-
son the ‘critical’ supply Vcc_HF is also
filtered very thoroughly. The FET itself
provides additional decoupling of the
supply voltage, but we don't want any
signal escaping from the Gate either
that might fall in the IF region below
24 kHz. This is why an RF choke is con-
nected directly to the antenna input,
to shunt for instance any 50 Hz mains
hum signal.

Leading off from the Source connection
are two 100-Q resistors that go to the
two mixers for the I and the Q signals.
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COMPONENTS
LIST

Resistors

R1,R7,R19 = 100Q

R2,R3 = 330Q

R4 = 100Q
R5,R8,R13,R17,R20 = 100kQ
R6,R10,R14,R22 = 10kQ
R9,R21 = 4kQ7

R11,R23 = 27kQ
R12,R15,R18 = 470Q

R16 = TMQ
R24 = 1kQ
R25 = 4Q7
Capacitors

C1,C2,C5,C6,C7,£10,C11,C16,C17,C1
9,C20,C21,C25-C28,C30,C32,C33,C
34,C36,C38,C39,C40 = 100nF

C3,C4,C9,C15 = 4uF7 16V radial

C8,C18 = 10nF

C12,C13 = 10pF

C14 = 470uF 16V radial

C22,C24,C35,C37 = 2nF2

C29 = 220pF

C31 = 100pF

Semiconductors

IC1 = 74AC74

IC2,IC7 = 74HC4066

IC3 = CY27EE16 (Cypress)

IC4 = FT232R (FTDI)

IC5 = TLO84CN with socket (see text)
IC6 = 74HC4051

T1 = BF245

Inductors
L1-L4 = T0uH
L5 = 47uH
L6 = 2.2mH

Miscellaneous

K1 = USB-B socket, PCB mount

K2 = stereo jack socket, 3.5mm, PCB
mount

K3 = 2-way PCB terminal block, lead
pitch 5mm

PC1 = solder pin

X1 = 10MHz quartz crystal

Ready-populated and tested PCB, order
code 070039-91

Project software, free download
070039-11

Supplementary document, free download

PCB, bare, ref. 070039-1 from www.thep-
cbshop.com

They improve the symmetry of the mi-
xers, the ‘on’ resistances of which let
through a certain amount of leakage.
The mixers themselves are HC4066
analogue switch ICs ganged as chan-
geover switches. The voltage of these
too is set around 2.5 V, allowing them
to be controlled without overdriving up
to about 5 V peak-to-peak.

The IF amplifier consists of two exact-

Figure 2. The SDR receiver board.
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Figure 3. This lab sample board is not quite equivalent to the production version supplied through the Elektor SHOP

ly equal branches that together pro-
duce an attenuation of up to 40 dB at
all times. When you are using 5 V sup-
plies, the gain bandwidth (GBW) of
the selected op-amp is important, in
order to achieve tenfold amplification
without phase errors for signals around
20 kHz. In the author’s test samples a
TLO084 turned out to be adequate. If
you provide a socket for IC5 you will
be able to try other, faster op-amps.
The input stage works as a differential
amplifier. In dimensioning the resistors
what we are looking for is not the best
common-mode suppression but rather
an input resistance that's as equal as
possible across the inverting and non-
inverting inputs. Tests show that good
phase accuracy (and consequently high
image-frequency suppression) depend
on equal impedance existing on all four
phases of the mixer. The input impe-
dance amounts to around 5 kQ at all
of the inputs. Note the load resistance
of 4.7 kQ on the non-inverting input as
opposed to 10 kQ on the inverting one.
This is correct, since signal transit on
this input gets dispersed in exact an-
tiphase by inverse feedback, halving
the input resistance to 5 kQ. In this
way both inputs offer the same input
resistance as close as matters.

The 2.2 nF capacitors together with
the mixer’s internal resistance and the
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100 Q series resistors form simple low-
pass filters with a limiting frequency of
over 100 kHz, so as to keep remnants of
RF well away from the audio frequen-
cy stages. The limiting frequency lies
far above the transfer frequency range,
meaning that capacitor tolerances do
not produce any discernible phase er-
rors. You can use even ceramic disc ca-
pacitors here. Tolerances between 10
and 20 % are not a problem with any of
the capacitors in the signal path acting
as high-pass elements with a limiting
frequency of around 300 Hz.

The final stage has a tenfold gain (20
dB), which can, however, be reduced to
unity gain by the analogue switches.
A total of three attenuation steps are
provided: 0 dB, -10 dB und -20 dB.
To avoid it being driven too hard, the
gain can be reduced in software. As
the receiver’s input displays high re-
sistance to being overdriven the atte-
nuator is placed in the final stage, so
as to prevent overdriving of the output.
This corresponds to gain control in an
IF amplifier.

Construction

The printed circuit board shown in Fi-
gure 2 uses standard wire-ended com-
ponents as far as possible, with the ex-
ception of the LSI (large scale integra-

tion) chips FT232RL and CY27EE16,
which unfortunately are available only
in SSOP case format with a pin spa-
cing of 0.65 mm. Figure 3 shows the
laboratory prototype PCB with compo-
nents fitted.

The best way to begin is by soldering
the two surface-mount device (SMD)
chips in place. It pays to start first at
the four corners, before soldering all
the other pins generously. Superfluous
solder can be removed with desolder
braid, followed by thorough checking
with a magnifying glass to avoid un-
welcome surprises later on.

The components with wire leads will
present no difficulty. The circuit does
not call for any special RF componen-
ts or test points. Capacitors C12 and
C13 should not be fitted initially. The
CY27EE16 has presettable internal
capacitors that should enable you to
achieve a frequency of exactly 10 MHz
without difficulty. C12 and C13 will be
needed only if the crystal used requires
greater loading capacity.

Once all construction is complete you
need to make a quick round-up with a
multimeter checking for any short cir-
cuits around the USB connections, as
you certainly don't want to damage
the PC.
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Hook-up and alignment

Before connecting the receiver to the
computer’'s USB port for the first time
you will need to install the driver soft-
ware for the FT232R. You can find this
on the manufacturer's website (www.
ftdichip.com/FTDrivers.htm) or alter-
natively in the software download for
this article. Installation using CDM _
Setup.exe automatically removes any
traces of older FTDI drivers on your
computer. After this has been done
Windows will find the correct driver
automatically as soon as the receiver
is connected. The same process pro-
vides the PC automatically with an
additional virtual COM-port interface.
For this you do not even need to know
which COM number is allocated to the
device, as it effectively sets up its own
direct connection to the FT232R. FT-
D2XX.dll controls the eight data lines
of the chip as for a parallel port, eli-
minating at the same time all timing
problems. To save time the multiple le-
vel changes involved in controlling the
I2C bus are loaded conveniently into
a buffer and then fed out to the data
lines in short order. The program Elek-
torSDR.exe enables you to control all
functions of the receiver (Figure 4) and
can be found in the download archive
as an executable file together with the
Delphi source code. Also available for
download is a supplementary .pdf do-
cument that describes initialisation
and commissioning.

Decoder software

Nearly all significant characteristics of
the receiver are determined by settings
in the decoder software on your PC. As
the survey in [1] indicates, there are a
number of different programs to choose
from. You could perform your first test
with SDRadio [2] for example. After this
you will discover additional possibili-
ties in DREAM [3] or GBJCFSDR [4].
Whichever program you select, it's vital
to set up the sound card correctly (this
is described in the supplementary do-
cument). Information on the programs
can be found on the relevant Web
pages and in the Elektor Electronics
articles listed below. Further advice
may be found on the author’s home-
page (www.b-kainka.de) and will ap-
pear also in due course on the project
page at www.elektor-electronics.co.uk
and, if necessary, in the Forum on the
same website.

(070039-1)
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Figure 4. Elektor Electronics SDR Tuning control program.
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Figure 5. Four AM stations in tuning range spectrum, as displayed by the SDRadio program.

Web links:

[1] www.nti-online.de/diraboxsdr.htm
[2] www.sdradio.org/

[3] http://sourceforge.net/projects/drm
[4] www.g8jcf.dyndns.org/

[ ]
Literature:
20 ff.
DRM receiver’, Elektor Electronics 4/2006, pp. 76 ff.

12/2006, pp. 38 ff.

Burkhard Kainka: DREAM Team —Software for DRM reception, Elektor Electronics 4/2004, pp.
Wolfgang Hartmann and Burkhard Kainka: ‘Radio listening with Matlab—Diorama software

Burkhard Kainka: I-Q: a highly intelligent approach to quality radio, Elektor Electronics
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_1274349522.pdf
Software Defined Radios - TinySDR
Gintaras LY1GP (ly1gp at grz.lt)

Este material puede ser encontrado en su lenguaje original en
http://www.qgrz.It/lylgp/SDR

Traducido al espafiol por Pedro E. Colla (LU7DID/H lu7did at rccordoba.com.ar)

TinySDR(') para la banda de 80 metros

Mi primera mirada a la tecnologia SDR, el FlexRadio SDR-1000, realmente no me
impresiond porque era muy complicado de construir y muy caro de comprar.

Sin embargo lo segundo que miré, el SoftRock, fue otra historia. Simple, principios
de funcionamiento claros y facil de construir. Decidi entonces que el SDR seria mi
proximo proyecto.

Algunos afios atras hice varios proyectos de receptores y transceptores de
conversion directa. La mayoria fueron disefiados por V.Poliakov (RA3AAE) aunque
también extraje algunos de QST vy otras revistas.

Creo que los radioaficionados no han prestado suficiente atencion a este tipo de
receptores y transmisores hasta el momento, pero el SDR los vuelve a poner de
moda.

Mi decision fue comenzar con un proyecto realmente basico que vino de mi
experiencia con receptores de conversion directa.

Esquema

L1 - d+ 10w, 0.15mm 3 4?D__R1_?.K DL_EE e 3 Ring PC
li ' ﬁwuq-:ﬁfm 2 | -L C4 4700 Soundcard
:ﬂﬂm 25mm ower | T ' ?'Iﬂ* a Fin

&

ID3, D4 _1N4147 4_—-)» —
Ant L1 —1bh Dy roun
<« Tcz 750 MG

C1 8.80

C5 4700

A G t % 1B
C6 100 "‘N—@* R2 1K
C8 750 R4 38K
“‘—\.,fw—‘ —T—I :
L2

T1|BC177 =
| 12v
TinySDR 10 ora70  R3110K :
2006 c100022°%

L NdT: Tiny” en inglés es “miniatura” por lo que “TinySDR” es “Software Defined Radio en Miniatura”.





L1C2 es el mas simple filtro pasa banda posible y esta sintonizado en la frecuencia
necesaria.

Para alcanzar mejor selectividad seria mejor tener un filtro pasa banda mas complejo
de los que hay muchas variantes en Internet para elegir.

Es interesante que es posible hacer un receptor (con esta tecnologia SDR) sin ningun
filtro pasa banda incluso, pero por razones de simplicidad esto no es recomendado.
La sefial de la antena va al mezclador doble (diodos D1-D4); al mismo tiempo la
sefial del VFO es provista con diferentes fases (0° y 90°).

Justo después del mezclado la sefial va a la placa de sonido de la PC. No hay
amplificadores de baja frecuencia antes de la conexion a la PC. La amplificacion de
audio es realizada completamente en la placa de sonido de la PC por lo que es
recomendado utilizar la entrada MIC y no la LINE-INZ.

El VFO es hecho usando el circuito mas simple que puedo recordar. El transistor T1
es cualquiera de tipo p-n-p, lo Unico que importa es su maxima frecuencia de trabajo.

Materiales

Los diodos pueden ser de cualquier tipo como los 1N4147, 1N4148, 1N4154 y
también es posible utilizar los modelos de la ex USSR KD503, DK522 o KD521?

L1 tiene 4410 vueltas de alambre de cobre de 0.15 mm (uso alambre forrado en
seda, pero en realidad no es necesario), las 4 espiras desde el lado de masa.

L2 tiene 16 vueltas del mismo alambre, L3 tiene 3 vueltas de alambre de 0.25 mm
por encima de L2.

El valor de C1 depende de la antena utilizada y debe experimentarse con su valor
para mayor performance, en algunas configuraciones puede incluso eliminarse
totalmente.

El transformador de fase depende de la frecuencia de recepcidén y debe ser calculado
con la siguiente férmula cuyos valores estan presentados para 80 metros en el
diagrama:

1
Co=—=
27fR
Donde f - La frecuencia del VFO

R - R2 dividido 2.

La clave para la performance de este receptor es la placa de sonido de la PC. Las
placas recomendadas para el modelo Flexradio SDR-1000 M-Audio Delta 44 y Delta
66, deberian ser las que mejor comportamiento tengan asi como varios productos
de Creative Labs deberian ser aceptables también.

En mi caso utilice este receptor con varias placas de sonido en el motherboard
(mayormente los modelos tipo AC97) y anduvieron bien.

Uno de los aspectos principales es si la placa de sonido es de 16 bits o 24 bits, las
placas de 16 bits permiten un ancho de banda de 48 Khz mientras que las de 24 bits
permiten 96 Khz, una porcion significativa de la banda de 40 mts con el mismo VFO.

2 NdT: Algunas PC tienen su entrada MIC mono y su entrada LINE-IN stereo, los softwares de SDR
disponibles usualmente necesitan ingresar por la entrada stereo por lo que este detalle debe ser tenido en
cuenta, quizas haya que compensar segun los casos algo de nivel de audio “antes” la la placa de sonido de
la PC después de todo.

3 NdT: Quizas carezca de sentido para el lector en Argentina pero el autor proviene de un pais de los que
antes de la caida del muro de Berlin pertenecia a la esfera soviética y por lo tanto es probable que en los
mercados de surplus tengan disponibilidad de material de ese origen.





Sintonia

Es necesaria alguna sintonia. Al principio con la ayuda de un osciloscopio sintonice el
filtro pasa banda a la que seria su frecuencia de centro de banda. Esos ajustes no
son criticos y puede sintonizarse el receptor a maximo ruido y luego con estaciones
como paso siguiente.

Como segundo paso es necesario lograr que el transformador provea la diferencia de
fases necesaria. Conecte un osciloscopio de doble entrada en los puntos A y B
cambiando el valor de R2 hasta que tenga un circulo en la pantalla. Un circulo
perfecto significa 90° de diferencia de fase. He leido varias veces en Internet y en
revistas que es imposible hacer SDR basado en dispositivos analdgicos porque 90°
con menos de 1° de diferencia no es posible conseguirlo. Esto puede ser verdad para
receptores de alta performance (el nuestro ciertamente no lo es) y hoy se dispone de
software que puede corregir esas diferencias de fase.

En la foto se puede ver el primer prototipo que funciond®.

Recomiendo la utilizacién del software Rocky debido que tiene mecanismos para
compensacién o PowerSDR por la misma razdén, pero cualquier otro seguramente
también andara bien.

Agregados

4 NdT: Gintaras no provee un disefio de impreso para el TinySDR y las fotos sugieren que recomienda
construirlo directamente sobre impreso universal tipo regleta, la foto también sugiere que la usual
recomendacion de mantener conexiones cortas no parece tener mucha apilcacion.





Para recepcion normal con este receptor su PC debe tener entrada de micréfono
stereo. Esto no es usual con las PC modernas con el chipset AC97 pues muy pocas
tienen esta opcidn. Usualmente las notebooks IBM Thinkpad y algunas notebooks
con el sonido integrado, algunos motherboards Intel y motherboards con el sonido
integrado SoundMAX, algunas otras placas de sonido avanzadas proveen input stereo
también.Si su maquina no tiene esta opcién Ud seguird pudiendo recibir pero tendra
recepcion simultanea de la USB y la LSB al mismo tiempo a ambos lados de la
frecuencia del VFO.

También puede ser que la entrada LINE-IN pueda utilizarse para recibir sefales de
este receptor, pues usualmente son stereo. Al efecto proveo un esquema simple con
amplificadores operacionales para amplificar la senal y utilizar el puerto mucho mas
comun LINE-IN.

Ademas para maxima compensacion de fase sintonice Rocky a la estacion mas fuerte,
manténgala asi y el programa se ajustara a si mismo para la mejor opcion.

Para mantener el receptor lo mas simple posible he probado diferentes VFO. Si tiene
motherboards de PC viejos puede que tengan un oscilador de clock en 14.318 Mhz lo
que le permitird un VFO en la banda de 20 mts. El siguiente esquema muestra como
conectarlo.

+5V
Q p
14 Tr2
>
7 To A
_I__ and B

TR2 es 10 vueltas de primario con alambre 0.25 mm y 2 o 3 vueltas de secundario,
el oscilador puede ser de cualquier tipo y compaiiia, solo la frecuencia importa.

ZetaSDR para 40 metros

Este receptor es mas sofisticado pero he tratado aun asi de mantenerlo lo mas
simple posible. De hecho no soy el autor de la construccion, he visto este esquema
(o muy similar) en Internet, pero no lo he podido volver a encontrar. De cualquier
forma es también una forma simple de poner SDR en funcionamiento.

El mezclador principal esta hecho con un 74HC4052. YU1LM reporta no estar muy
satisfecho con este chip por su inestabilidad en altas frecuencias. No lo he testeado
en todo el rango de HF, pero para 7 Mhz es totalmente funcional. No me protesten a
mi si no anda en otras frecuencias!





ki '_-l> ] * T} &
g | I e - =
B T :\q
E]\ — 1 2B — J_..."..t"'L
] I o
3 1 _I_f |

Construccion Finalizada

El PCB es 50x66mm, simple faz. Si

no cometid errores conecté y disfrute!!






Agregados

Tasic YU1LM reportd que el 74HC4052 es bueno hasta frecuencias de 10 Mhz. Si se
lo usa en frecuencias mas altas se deteriora la capacidad de rechazo de la imagen.
Algunas respuestas a preguntas muy comunes.

Los valores de los capacitores en los esquemas estan en microfaradios (UF) si el
ndmero tiene un punto, por ejemplo 0.022 es 0.022 pF (o lo que es lo mismo 22nF)
mientras que los otros estan en picofaradios (pF) de tal manera que 330 significa
330 pF.

La frecuencia del oscilador no es critica, puedes seleccionar cualquier oscilador
disponible cuya frecuencia dividida por 4 caiga en bandas de aficionado. A menudo





he usado un oscilador en 14.318 Mhz que puede ser encontrado y permite escuchar
la banda de 80 mts (14318/4=3.5798 Mhz). Estos osciladores pueden ser
encontrados en motherboards viejos, placas de video o incluso hard drives.

Se me ha preguntado sobre la posibilidad de vender kits para esta construccion. Con
algunas limitaciones podria hacerlo, kits sin el oscilador y sin los conectores BNC.
Ademas tengo problemas con el impreso pues los hago en mi casa y no son
adecuados para venderlos comercialmente como kit, pero si hubiera muchos pedidos
quizas pueda encontrar una solucion. Contactenme si lo desean.

También he comenzado un proyecto simple de DDS para este receptor de forma de
poder hacerlo multibanda.

Mi ZetaSDR esta ahora en la red: http://88.119.248.188:8000 puedes escucharlo
con WinAmp. El Unico problema es que no hay software en el mercado para controlar
este tipo de hardware de SDR y por lo tanto esta fijo alrededor de 7075 Khz.

Impreso

=

Lista de Partes

Par t Val ue Package Li brary Position (inch) Oientation
ANT Al1944 con- coax (2.5 1.95) R90
Cl 0.1 Q050- 030X075 rcl (0.55 2.8) R90
c2 0. 022 C050- 030X075 rcl (1 2.15) R180
C3 0. 022 C050- 030X075 rcl (1 2.4) R180
c4 0. 022 Q050- 030X075 rcl (11.9) R180
c5 0. 022 Q050- 030X075 rcl (1.95 1.85) RO
C6 100 C050- 030X075 rcl (1.95 2.1) R180
(074 0.1 C050- 030X075 rcl (0.8 1.35) R270
C8 0.1 C050- 030X075 rcl (11.7) R180
(0] 330 Q050- 030X075 rcl (1.25 1.35) R270
C10 330 Q050- 030X075 rcl (2.1 1.35) R270
Cl1 10x16V E3, 5-8 rcl (0.55 2.4) R270
I C1 74HC74N DI L14 74xx- eu (1.3 2.85) RO

I C2 LM358N DI LO8 I'i near (1.7 1. 4) R270
I C3 74HC4052 DI L16 40xx (1.45 2.15) R90
Q2 28. 322Mhz DI L14S crystal (2.1 2.8) R180
R1 1K 0204/ 5 rcl (1.95 2.45) RO
R2 1K 0204/ 5 rcl (1.95 2.3) R180
R3 5. 1K 0204/ 5 rcl (1 1.35) R90
R4 5. 1K 0204/ 5 rcl (2.3 1.35) R90
X1 PN87520 con-berg (0.15 2.5) R270
X2 PG203J PG203J con-hirschnmann (0.3 1.6) RO
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Experimentos en DSP

Por Takafumi Inoue (JI3GAB) ji3gab at arrl.net
Los originales de esta informacion pueden ser etnados en
http://homepage3.nifty.com/ji3gab/english/dsp.html

Traducido al Espafiol por Pedro E. Colla (LU7DID/HI/did at rccordoba.com.ar

Hoy la tecnologia DSP ha sido incorporada en mueljagos de radioaficionados por lo
gue quiero experimentar por mi mismo en DSP.

Mis objetivos

Mientras que DSP tiene muchas y diversas aplicasiomoy a comenzar mi
experimentacion en temas como filtrado, demodutagigeneracién de sefiales de SSB,
CWyAM.

Ambiente de Hardware y Software

Cuando un radioaficionado quiere experimentar c@® [puede comprar una placa de
evaluacion de alguno de los fabricantes tales cbexas Instruments, Analog Devices,
Motorola u otros. Estas placas estan disponiblasiasrden de precio de USD 100.

Otro enfoque es utilizar la placa de sonido deCa Recientemente muchas aplicaciones
de software para radioaficioandos ha sido desadallpara placas de sonido, estos
incluyen analizadores de espectro, filtros de gudhioduladores y demoduladores asi
como software para SSTV, RTTY, PSK31 y otros.

Por mi parte decidi utilizar la placa de sonido rde PC. Esta solo puede manejar
frecuencias de audio, pero muchas placas de evatude DSP de bajo costo también
estan restringidas a la gama de audiofrecuencias.

La placa de sonido también tiene algunos méritosste que el procesamiento es hecho
en la CPU de la PC no se necesita aprender un rarabente de programacion y se
dispone de poder de calculo de punto flotante exatiicia de algunos chips DSP de bajo
costo.

El chipset de sonido en mi PC es un CS4614 de @r{miconductor, su maxima
frecuencia de muestreo es de 48 Khz (16 bits)neteapacidad de full duplex.

Inicialmente elegi Linux y el compilador g++ coma ambiente de programacion, en
este ambiente el driver de sonido es el ALSA. M&dentemente también desarrollé





cbdigo en Java y por eso mis programas ahora tanphiéden ser ejecutados en MS-
Windows.

Ademas de este ambiente de programacion se necésiteamientas para disefiar los
filtros digitales y otros elementos funcionalesisien varios tanto comerciales como no-
comerciales pero en realidad no los conozco muebo.mi parte uso Java applets que
entontré en un web site para disefio de filtros FFIR(

Demodulacién usando DSP

Empecé mis experimentos en DSP implementando iltt® audio pero rapidamente
guise también intentar demodular y generar seit@e&xSB y AM.

Encontré un excelente tutorial sobre DSP hechoKp@DX (ver referencias) y quise
implementar algunos de los conceptos alli explisadl®@s comento a continuacién los
resultados de mis experimentos con demodulaciamios@SP.

Algunos de mis receptores tienen una salida de B5& Khz y la maxima frecuencia de
muestreo de mi placa de sonido es 48 Khz. Paraisohr esa diferencia construi un
conversor que traslada la sefal de FI en 455 KhatrarF1 de frecuencia menor tal como
hacen otras radios basadas en DSP (tales com®BOTE 756, etc). Elegi 12 Khz como
la frecuencia menor de la FI, la sefial en esa émda si puede ser alimentada
directamente a la placa de sonido.

IFOUT o HokHz [ b ]

BX [Zeckz & sound card

L3,

443kHz

homebrew
downconverter

El conversor es simple, consiste en un osciladoalldl transitor), un mezclador
balanceado (MC1496) y un amplificador separadoOf). Lo construi usando el estilo
de “insecto muerto™.

! El sitio Web referenciado éstp://www.dsptutor.freeuk.com/

2 NdT: “Dead bug” en el original, es el método canstivo donde en lugar de usar un impreso y/o ealldos componentes se
“pegan” directamente sobre una placa de cobre aigany se van agregando componentes en formeopottada. Es un método





Demodulacion SSB

El diagrama de bloques representa la version tidgtain demodulador por el método de
rotacion de fase.
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La sefial de FI de 455 Khz es convertida a 12 Khfingentada a la placa de sonido, la
sefal es entonces convertida en enteros con sigri® dbits por la placa de sonido, la
frecuencia de muestreo es 48 Khz. De alli en masogkesamiento es hecho por la CPU
principal de mi PC (una Celerén de 400 Mhz en radka

La sefial muestreada de 12 Khz es multiplicada partadoras que tienen una diferencia
de fase de 90 grados entre si. En este caso cosedid portadora es de 12 KH26 que

es exactamente ¥4 de la frecuencia de muestredaregid las dos series de numeros en el
tiempo {1,0,-1,0,1,0,...} y {0,1,0,-1,0,1,...) represen las portadoras que se requieren,
con ese truco el calculo se torna muy simple ytiefa€). Las sefiales resultantes seran la

denominad&n-fasgIn-Phase, 1) yuadratura(Quadrature,Q).
. 4 .

visualmente precario pero muy efectivo pues lagxiomes son cortas y los planos de masa muy bukrosimplementado es
también muy rigido. Y por sobre todas las cosaswgsrapido para experimentar.

% NdT:Para los que encuentren algo “raro” en esttagora mencionada la misma no existe fisicamestena portadora
matematicamente generada y aplicada dentro deftalgode demodulacion, como es generada matemé&tiganes tan precisa, tan
estable y su fase tan arbitrariamente definibleaceennos ocurra. Bienvenido al mundo SDR.

4 NdT: La multiplicacién es una operacion relativames'costosa” y en este caso hay que hacer enantiglad de operaciones por
segundo, pero con este truco del “enfase” no hayhaaer ninguna multiplicacion. La sefial es la raisngon el signo cambiado o
cero. Trucos como este permite exprimir performatecks algoritmos.





La figura anterior muestra la placa donde se pusakervar la implementacion del
conversor. Una vista mas cercana es

Despues de eso en la medida que la maxima freeudecia sefial baja de 3-4 Khz la
frecuencia de muestreo puede ser reducida. A estegp de reduccién de la frecuencia
de muestreo se lo llantkecimacion

Elegi la frecuencia menor de muestreo de 12 ¥hir( que me permite “tirar” 3 muestras
de cada cuatro. El ancho de banda tiene que @sitado antes de la decimacion para
poder efectivamente evitar aliasing. Para elloiltmo fpasabajos, que no necesita ser muy
filoso, es entonces insertado.

A continuacion, una de las dos sefiales sera refametafase en 90 grados; esta tarea que
tiene su dificultad en el mundo analdgico puedersaiizada en forma bastante sencilla
con una transformada dlbert en el mundo digital.

Finalmente las sefales | y Q son sumadas paraesbdéebanda lateral inferior (LSB) o la
superior (USB) de forma de obtener la sefial denamidul

Una vez obtenida la misma podria pasarse la migmarpfiltro pasabanda el que daria
la selectividad final, pero no lo hé implementado.

El resultado final, representado por nimeros estezs enviado al conversor Digital-

Analdgico en la placa de sonido y alli traducidesefales de audiofrecuencia para que la
puedas escuchar.

Demodulacion AM

Para implementar la demodulacién de la envolvemteuna sefial de AM podemos
calcular la magnitud instantanea de la sefial usknsiguiente ecuacion:

Y(t) =4 I1(t)? +Q(t)°

® NdT: Otra eleccién convenientemente arbitraria fercer mas rapido el procesamiento.






La sefial de salida Y(t) puede ser pasada portwo fiasa altos para filtrar la componente
de continua.

Demodulacion AM sincronica

Las sefales de AM pueden ser demoduladas usandereb método que para SSB.

Pero en ese caso se escuchara una nota de baititodas frecuencias de portadora no
sean exactamente las mismas. Si la sefial de poatbm@l es sintonizada en fase con la
portadora de la sefial recibida se implementa lamdérada demodulacién sincrénica de
AM.

Hé hecho algunos experimentos usando un PLL pamgpeeo de la portadora pero
resultd no ser un método confiable. Se necesitaimv@stigacion y refinamiento en el
algoritmo por lo visto.

Demodulacion IQ Bi-aural

En QST de Marzo de 1999 hay un articulo llamaBmdural IQ receivet escrito por
KK7B donde se describe un receptor de conversid@ct@di que alimenta una sefial | y Q
en forma separada en los canales L/R de audiautkt ascribe que sefales de diferente
frecuencia son entonces percibidas como estanddezantes posiciones en el espacio.

Hé implementado lo mismo en software, la Unicardifeia es configurar el dispositivo
de salida de sonido en stereo (2 voces) y enviasdfiales | y Q a los canales L y R
respectivamente.

Generacion SSB

Las sefiales de SSB pueden ser generadas por ekprionwerso al de la demodulacion
visto previamente.

La sefial desde el microfono (MIC) es muestreada &ht v filtrada por un par de filtros
FIR.

Estos dos filtros tienen exactamente la misma esstpude frecuencia en amplitud pero
sus respuestas de fase difieren en 90 grados ua=ott@. El resultado entonces eran dos
sefales interpoladas a una frecuencia de muestrd® &khz que es mezclada con una
portadora de 12 Khz.

Finalmente tomando la suma o la difrencia entreaansienales y la portadora de 12 Khz
se obtiene la banda lateral inferior (LSB) o laesiqgr (USB).





En mi proyecto hice un conversor que traslada efalgle SSB en 12 Khz a la salida de
la placa de sonido en una frecuencia intermedienidequipo tranceptor FT-747 (8.21
Mhz).

Solo hé trabajado una estacion local de esta maven@ de acuerdo al reporte mi
proyecto DSP parecia sonar muy bien!!.

Conversor

El conversor es simple, una matriz de diodos SBis-Utilizado como modulador doble
balanceado para el mezclador, un transistor impiéanan oscilador a cristal y otro
transistor un amplificador separador de salida.

En la figura se puede ver un MC1496 (que terminéisendo) a la izquierda mientras
que a la derecha se puede ver el SBL-1. En elaabajo se vé el circuito del oscilador.

Modificacién del FT-747( ©)

En el FT-747 la salida de doble banda lateral desdemodulador balanceado
(UPC1037H) es conectado a un filtro a cristal qs# eeleccionado por dos diodos.
Corté la linea que le da +9Vcc a esos diodos dedartransmision.

De hecho des-soldé y levanté el extremo de TX9Vrelgktor de 22@ (R146) de la
placa del tranceptor. Luego soldé un nuevo chiebteesistor y a la linea de TX9V
respectivamente y estos dos fueron conectadoswitoh adicional fuera de la placa.

¢ NdT:Esta modificacién es muy especifica del aygerp puede dar una idea general de los pasosnuatiicar otros equipos con el
mismo propdsito. Tenga en cuenta que seguramerdebka la garantia con cualquier modificacion sta éndole.





Luego conecté la salida del conversor casero gmexMite descripto a la terminal de
entrada del filtro a cristal usando una llave d&lds adicional. La linea de TX9V para la
llave de diodos es también conectada al switchafderplaca mencionado previamente.

De esa forma se puede seleccionar generacion anterrSSB o la del generador DSP
mediante esa llave.

Cuando el generador DSP es utilizado coloco alefdimodo AM de forma que la sefial

es pasada por le filtro de AM que es un poco més@a(B/W 6 Khz).

Licencia

En Japdén cada cambio en una estacién (modifica@gregado, baja de equipos o
cualquier otra) debe ser reportada al gobiernotgrmy permiso para hacerlo.

Escribi un diagrama en bloques del FT 747, del emor y del software y lo mandé a la

oficina gubernamental. Tomé més de un més el regilgermiso.

Respuesta de Frecuencia

Medi la respuesta de frecuencia de la configuracanpleta. Conecté un generador de
audio a la placa de sonido y el medidor de potetei&T747.

Primero coloqué el generador de frecuencia en 1 Kkdzpotencia de salida en 10W.
Entonces cambiando la frecuencia del generadoedasdinima hasta aproximadamente

4 KHz se registra como cambia la salida de poteih@a puntos de -3dB de ancho de
banda (donde la potencia de salida era de mas JéaWwle 150 a 3000 Hz.





Implementacion

C++

Inicialmente escribi mis programas en C pero luggmontré que era mejor implementar
los elementos DSP tales como filtros, transforma@elddilbert y retardos como “clases”
en C++.

La implementacién actual no usa un transformadditiert y retardo independientés(

En su lugar son utilizados un par de filtros pasdbgpor el cual son pasadas las sefiales
I/Q. Ambos son identicos en lo que hace a respubstamplitud pero la respuesta de
fase del canal correspondiente a la sefal Q esgraébs defasada respecto del filtro
pasabanda del canal I.

Siga las referencias en caso que quiera obtenedetdldes sobre este tipo de filtros.
Todos los filtros de este programa son tipo FIRyen las siguientes caracteristicas:

Filtro Pasa Banda:

Sampling Rate: 12000Hz
Number of taps: 89

Passband: 300-3000Hz
Transition band: 500Hz
Stopband attenuation: 60.0 dB

Filtro Pasa Bajo de Decimacion e Interpolacion:

Sampling Rate: 48000Hz
Number of taps: 89

Passband: 0-4000Hz
Transition band: 2000Hz
Stopband attenuation: 60.0 dB

Estos fueron disefiados usando applets de Javanqaete en Internet.
El driver de sonido ALSA parece estar en un proaesy rapido de desarrollo pues
mientras yo escribia el programa demodulador la édPhbid significativamente entre

versiones 0.4.x y 0.5.x.

Mi programa DSP dej6 de funcionar en la nueva ABpero poder volver a hacer mi
codigo compatible con esta nueva API en el fut@rcanof).

" NdT: Probablemente una implementacion mas gegareria en claridad de separar ambas funciones.
8 NdT: No hay evidencia que haya hecho tal cosaaynean como 10 afios de esta afirmacion...





Java

Inicialmente consideré el lenguaje Java solameata prear el GUI de mis programa
DSP. Pero cuando miré el contenido del sitio weldale@ en Sun encontré una API Java
Sound y pensé que podria ser posible escribirébgmgrama SDR en Java.

El APl Java Sound no puede abrir dispositivos detwca y playback con diferentes
formatos (frecuencia de muestreo).

Debido a ello el programa demodulador debe realitarpolacion (a 48 KHz) después
gue obtiene la sefal de audiofrecuencia demodulBalmbién el programa generador
debe muestrear la sefial de micréfono a 48 KHz gduwacer decimacion a 12 KHz al
comienzo.

El programa escrito en Java consiste en los sitpsannco archivos (clases):

Generador (programa principal del generador).
Detector (programa principal del detector).
Filtro FIR.

Decimador.

Interpolador.

agrwnE

Estos estan lejos de estar completos e implemdgtdas de las funciones en forma
cruda. El programa corre con el JDK 1.3 (o supgror Windows pero no en Linux
porque hay bugs en el JDK Sound API(

El programa es provisto como esta (“as is”) y siragtias de ningun tipo.

Para correrlo se necesita:
= Los cinco archivos.
= EIJDK 1.3 o superior.
= Una placa de sonido con capacidad full-duplex.

Procedimiento de Instalacion

Primero instale el JDK, el mismo puede bajarsé&ttie//www.sun.com La instalaciéon
es relativamente facil. Luego haga un directorimddo colocar sus programas DSP
(\dsp’ por ejemplo).

Bajo este directorio haga dos folders llamasiasy classesespectivamente, luego copie
los cinco archivos en el directorsoc.

Establezca la variable CLASSPATH con:

° NdT: Altamente probable que esté solucionado enreemento con versiones mucho mas recientes del JD





set CLASSPATH=%CLASSPATH%;c:\dsp\classes;
Compile los programas
cd \dsp (el directorio raiz que establecio)
cd src
javac -d ..\classes *.java
Ahora esta listo para correr el programa generaidws, hacerlo haga:
java ji3gab.dsp.Generator 1
o para correr el programa demodulador haga

java ji3gab.dsp.Detector 1

'l' es un argumento para el programa que indicacelo de operacion, y es '0' para
demodulacion AM, 1 para SSB/LSB y 2 para SSB/USB.

Puede que tenga que ajustar varios niveles tale® ¢dIC, LINE-IN, Wave Output,
Master y otros usando el panel de propiedadesdie dal Windows.

Notas Adicionales

Le hice algunas consultas a Takafumi-san sobreagerial o que origin6é un intercambio
por correo electronico.

Al requerirle circuitos de su conversor de 455-12zKleclin6é cortesmente que no tenia
los esquemas a mano pero que cualquier conversplesdel ARRL Handbook seria
suficiente.

Comento que hizo una nueva version de su cédigol@mado DSsbP pero cuya
funcionalidad es similar a la version Java.

Sin embargo comenté que implementaciones digitdd3RM (Digital Radio Mondiale)
tipicamente utilizan un conversor a modo de FleetaiiSKHz y 12KHz que es
exactamente lo que se necesita para llevar adadatgeenfoque. Algunos circuitos
propopuestos fueron:
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Notas sobre Software Defined Radio

Observe sus sefiales |y Q

Original Steve Ireland (VK6VZ) y Phil Harman (VK6APH) "Watch your I & Q Signals”
Articulo aparecido en RadCom Enero 2007
Traducido al espafiol por Pedro Colla (LU7DID/H)

Todas las Software Defined Radios (SDR,
Radio Definida por Software en espafiol)
que hemos visto hasta ahora, desde el
SDR-1000 de Flex-Radio hasta los distintos
receptores del tipo Soft Rock hasta el
meétodo sin IF de G3PLX tienen una cosa en
comun, todos ellos procesan dos sefiales,
una llamada “1” por In-Phase (en Fase) y
otra llamada “Q"” por Quadrature (en
Cuadratura).

Porgue necesitamos dos sefales cuando
quizds a primera vista solo necesitamos
una de ellas?. En este articulo usaremos
una serie de diagramas para mostrarle
porgue son necesarias ambas.

La Figura 1 muestra un diagrama en
bloques de un receptor de conversion
directa.

Antenna
|/
Mixar
P .® o | Audio output
- T o e
L
Bandpass filter I Lowipass filtar
(~)
A
_/
Local Cecillator
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FIGURA 1

Las sefales tomadas por la antena son
filtradas primero para asegurar que
solamente aquellas dentro de la banda de
frecuencias de interés pasan. Luego las
sefiales son aplicadas a un mezclador. La
otra sefal que ingresa al mezclador es un
oscilador local, que en el caso de una sefial
de CW debe ser unos pocos Hz diferente de
la sefial deseada para que nos dé la nota
de batido audible que nuestros oidos
necesitan para descifrar la  sefial.
Finalmente, la salida del mezclador es
filtrada para preservar la diferencia entre la
sefial de entrada y la sefal del oscilador
local. Dado que esta seial resultante esta
en el rango de frecuencias de audio puede
ser pasada a una placa de sonido en
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nuestra PC para continuar su
procesamiento.

Las SDR que consideramos tienen dos
cadenas de recepcidn idénticas. Como
puede verse en la Figura 2 ; estas tienen
un segundo mezclador que toma la misma
sefial de antena la que tiene también un
oscilador local en la misma frecuencia que
el anterior y posee un filtro a su salida
también igual al primer caso.
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FIGURA 2

La salida de esa segunda cadena es
aparentemente la misma sefal de audio
que provee la primera. Pero mirando con
mas atencién estas dos sefiales de audio
no son la misma. Si mira con atencion la
Figura 2 verda que la conexién del
oscilador local del segundo mezclador esta
pasando por un bloque marcado como “90
degree phase shift” (filtro defasador de 90
grados).

Esto significa que mientras la frecuencia
del oscilador local que alimenta al segundo
mezclador es exactamente la misma que la
del primer mezclador su fase ha sido
corrida en 90 grados. Este corrimiento, o
diferencia, de fase en 90 grados estara
también presente en cualquier sefial que
pase por el segundo mezclador. Por lo
tanto la sefial de audio de salida del
segundo  mezclador también  estard
desplazada 90 grados en fase respecto a la
que produce el primer mezclador.

Un osciloscopio de dos canales conectado a
la salida de los dos mezcladores mostraria
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un trazo similar al de la Figura 3A. Estas
dos sefiales pueden también ser
representadas como vectores con iguales
amplitudes y separados por un angulo de

90 irados entre ellos (Figura 3B).
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FIGURA 3A
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FIGURA 3B

Estos vectores pueden verse como
“rotando” a la diferencia en frecuencia
entre la sefal de entrada a los mezcladores
y la correspondiente al oscilador local.

Pero la Figura 3B muestra una “snapshot”
(vista instantanea) en un momento en el
tiempo, por lo que aparece como
estacionaria. En general la representacion
de las sefales I y Q como vectores es muy
atil.

Las dos sefiales de audio se dicen que
estan “en cuadratura” o en “cuadratura de
fase” y son denominadas por convencion
“I” (por In-Phase o En Fase) y “Q” (por
cuadratura). La convencion es que la
primera sefal que alcanza un pico positivo
es designada como 1" [;; Este par Iy Q es
también referido como una ‘“sefal
compleja” (2.

1 NdT:Esta convencién es arbitraria, en la
practica cualquiera de las dos sefiales puede ser
denominada “I” y la restante "Q”.

2 NdT:La acepcion “compleja” no proviene de ser
“dificil” sino que es debido a que
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Pero para que tomarse todas las molestias
de generar dos sefales defasadas en 90
grados una de la otra?.

Se le atribuye a Gerald Youngblood
(K5SDR), uno de los promotores iniciales
del SDR e inventor del mddulo conocido
como Flex-Radio SDR1000, el haber dicho
“denme un par I/Q y podré demodular
cualquier sefial”.

Esta frase ha sido repetido numerosas
veces con los afios pues es, literalmente, la
razén para tomarse todas las molestias. Si
tiene un par I/Q puede demodular
cualquier sefal (AM, FM, SSB, CW, PSK31,
etc) asi como cualquier sistema de
modulacién que cualquiera pueda imaginar
en el futuro!!!

Similarmente, en el caso de transmitir una
sefial basta generar las sefiales I y Q
apropiadas para transmitir cualquier forma
de modulacién!!

Demodulacion AM

Miremos ahora algunos sistemas de
modulacion para ver como pueden
demodularse si estan disponibles las
sefiales Iy Q y con que ventajas.

aM = F + @)

—
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FIGURA 4

Para demodular una sefial de AM
simplemente recurriremos al famoso
teorema de Pitdgoras sobre los triangulos,
el cuadrado de la hipotenusa (el lado mas
largo del triangulo rectédngulo) es igual a la
suma de los cuadrados de los otros dos
lados. Recurriendo a la Figura 4 esto
equivaldra a la raiz cuadrada de la suma de
I al cuadrado mas Q al cuadrado [3] como
se muestra en la Figura 4.

matematicamente la sefial puede manipularse
como un numero complejo en el formato I+jQ.
3 NdT:Nétese que mientras los mezcladores
proporcionan sefiales I y Q la operacion
matematica con sus magnitudes para obtener la
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Tanto el valor del vector I como de Q varia
en magnitud (mddulo) con la modulaciéon
en amplitud de la sefial de entrada. La
hipotenusa formada por los vectores I y Q
también variara con la modulacidon. La
matematica es simple y puede ser
implementada como una operacion simple.
A esta altura se estara preguntando porque
si I y Q son sefiales moduladas en si
mismas porque simplemente no tomamos
una de ellas y medimos su magnitud
directamente, esto nos deberia dar la
modulacion original. Sin embargo, hay una
buena razoén para no hacerlo de esta forma
y tomarse el trabajo de utilizar I y Q en
cambio.

Supongamos que hemos mezclado la sefial
de entrada a una frecuencia dentro del
rango que puede manejar la placa de
sonido de la PC, digamos 10 o 20 Khz.
Asumamos que la mezcla ha sido
convertida a 10 Khz y es modulada por una
sefial sinusoidal de 1Khz. Como resultado
tendremos a la entrada de la placa de
sonido una sefal que lucird como la Figura
5A.

FIGURA 5A

Dentro de la placa de sonido convertiremos
la sefial analdgica en una serie de
muestras representadas por los puntos en
la Figura 5B.

Podemos entonces calcular la magnitud de
cada muestra lo que resulta en una sefial
como la que puede ver en la Figura 5C.

Si  nosotros alimentdramos esta senal
directamente al conversor Digital/Analdgico
(Conversor D/A) en la placa de sonido

sefial remodulada es realizada por el software en
la PC que implementa el SDR. La placa de sonido
se utiliza mayormente para obtener una version
digital (procesable por el programa) de la sefal
analdgica (provista por los mezcladores).
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terminariamos con un componente muy
fuerte en 10 Khz. Por supuesto que
siempre podemos procesar la sefial
digitalmente con un filtro pasa-bajos antes
de enviarla a la salida de la placa de
sonido; pero veamos primero que pasa Si
utilizamos las sefiales I y Q tal como
hemos propuesto antes.
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FIGURA 5C
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FIGURA 6A

La Figura 6A muestra las sefiales I y Q
siendo alimentadas a la placa de sonido,
cada portadora de 10 Khz esta 90 grados
fuera de fase con la otra. Como en el caso
anterior se muestrea la sefial dentro de la
placa de sonido lo que resulta en los
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valores como los mostrados como puntos
negros en la Figura 6B.

FIGURE 6B

@ RADCOM

FIGURA 6B

Si ahora aplicamos el teorema de Pitdgoras
como propusimos antes las sefiales
resultantes de esa operacion matematica
pueden verse en la Figura 6C.
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FIGURA 6C

Noten que la componente de portadora de
10 Khz no estd mas presente en la sefial
de salida. Mediante el uso de las sefales I
y Q hemos efectivamente eliminado la
necesidad de filtrar la sefial demodulada!!
Lo que es incluso mas util es observar que
hubiera pasado si hubiéramos mezclado la
sefial original a una FI aln mas baja,
digamos 1 Khz. Puesto que la portadora
hubiera sido indistinguible en frecuencia de
la sefial tipica de AM hubiera sido imposible
aplicar filtro alguno a la sefial remodulada!!
Sin embargo, cuando se utiliza la técnica
previamente explicada con las sefales I y
Q la frecuencia portadora no aparece en la
sefial demodulada. En el extremo esta
técnica trabaja incluso si se utiliza 0 Hz
como FI (il).

Demodulacion de CW y SSB

Miremos ahora como demodular sefiales de
CwW y SSB. Nosotros podriamos
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simplemente sintonizar el oscilador local de
la Figura 1 para que nos dé un tono de
batido para la recepcion de CW o la
frecuencia de la portadora suprimida en el
caso de la sefial de SSB. Si bien esto
funcionaria nuevamente hay beneficios en
usar las sefiales I y Q en cambio.
Hagamos un analisis mas detallado. Si
asumimos que la sefial deseada de CW es
en 14.101 Mhz y queremos obtener un
tono de batido de 1 Khz entonces
tendremos que sintonizar el oscilador local
en 14.100 Mhz puesto que

14.101 Mhz - 14.100 Mhz = 1 Khz.
Sin embargo, si nosotros tenemos una
sefial adicional no deseada en 14.099 Mhz
entonces también producira un tono de
batido de 1 Khz puesto que:

14.100 Mhz - 14.099 Mhz = 1 Khz
Si en cambio tomamos las sefiales I y Q
que resultan de aplicar una sefal de
14.101 Mhz al receptor SDR en Figura 2
veremos dos sefiales sinusoidales de 1 Khz
con 90 grados de diferencia de fase entre
ellas (ver Figura 7A).

FIGURE 7A
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FIGURA 7A
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FIGURA 7B

Nétese que la sefial I estd en avanzada
(lidera) a la sefial Q en el tiempo.

Si ahora introducimos la sefial no deseada
en 14.099 Mhz veremos nuevamente las
dos ondas sinusoidales de 1 Khz separadas
en fase 90 grados (ver Figura 7B). Pero
en este caso la sefial I retrasara respecto
de la sefial Q, hecho que nos da un
elemento para remover la sefial no
deseada usando el siguiente procedimiento.
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FIGURA 8

En la Figura 8 las sefales I y Q han sido
pasadas por dos filtros pasa-bajos. Cada
uno tiene la misma respuesta en frecuencia
pero la fase de todas las sefales pasando
por el filtro correspondiente a la sefial Q
son corridas 90 grados.
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FIGURA9 A

En la Figura 9A se muestra el resultado de
Iy Q para la sefial deseada de 14.101 Mhz
mientras que la Figura 9B muestra el
resultado de las sefiales I y Q para la
entrada no deseada en 14.099 Mhz.

Si las sefiales I y Q son sumadas el
resultado serda una sefal del doble de la
amplitud de I o Q en el caso de la sefial
deseada (Figura 9C) y la cancelacidon
(amplitud cero) de la sefial no deseada
(Figura 9D).

FIGURE 9B
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FIGURA 9B
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FIGURA 9C
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FIGURA 9D

Hemos producido entonces un receptor que
responde a sefiales por sobre la frecuencia
del oscilador local o Banda Lateral Superior
(Upper Side Band) y rechaza las que estan
por debajo o Banda Lateral Inferior (Lower
Side Band); si en lugar de sumar las
sefiales I y Q las restamos tomamos la
banda lateral opuesta.

Modulacién de Fase y FM

Una vez que se disponen las sefiales Iy Q
una sefial modulada en fase puede
demodularse usando

PM =tg™ (Ig) = arctg (%

Y una sefial de FM podra ser demodulada

mediante
= In—l)_(lnxQn—l)
(I n X In—l) + (Qn ><Qn—l)

Donde las seflales subfijadas como n
corresponden a la muestra corriente
mientras que las subfijadas como n-1
corresponden a la muestra anterior.

Como puede verse el procesamiento de las
sefiales I y Q es fundamental para la
operacion de un Software Defined Radio
(SDR).
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La mayor parte de las aplicaciones DSP deben manipular sefales analdgicas, por lo
cual la sefial debe ser convertida primero en una forma digital(}).

Por lo tanto una sefial continua que esta definida con precisidn (supuesta) infinita es
convertida en una sefial que esta representada digitalmente. Debido a ello algo de
informacién se pierde en el proceso de conversion de analdgica a digital debido a:

« Errores en la medicion.

« Errores en el atiempamiento.

« Errores debido a la duracién de la medida.

Estos errores se llaman errores de cuantificacion y seran analizados con mas detalle
luego.
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La sefial analdgica debe ser mantenida estable mientras es muestreada, caso
contrario esta puede variar durante la medicién generando errores.

A continuous signal ...
---measured oganst a dodk.-

=15 first held at eadch dock hck

Solo luego que el valor de la sefal es “mantenida” puede ser medida con precision.

El proceso de muestreo resulta en un grupo discreto de valores (nimeros)
expresados digitalmente que representan las mediciones a intervalos definidos de
tiempo.

1 NdT:En aplicaciones de SDR que involucre el uso de la placa de sonido de la PC todo este proceso es
realizado en forma interna en la placa, esta explicacién tiene por propoésito el comprender
conceptualmente como opera el proceso.





Notese que el muestreo tiene lugar luego que la sefal es *mantenida”, si la senal
cambia durante el momento que es mantenida para su medicion entonces algo de

informacién es perdida.
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En algunos casos quizas sepamos algo de la senal y por lo tanto aplicar ese
conocimiento al proceso de reconstruccion.
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Por lo tanto solo tomamos muestras de la sefial a intervalos y no sabemos que
ocurre entre mediciones sucesivas. Un ejemplo crudo puede ser considerar un
pequefio pico de sefial que ocurre entre muestras adyacentes; no tenemos forma de

saber que ese pico siquiera existio.

A ggnal exairsen

thet folls between sarpl

S T

A

I||| |||I I|||| locks like...

.1t wosn't there

@ BORES Signal Processing





En otros casos menos obvios podemos tener componentes de la sefial que estan
variando muy rapidamente de forma de tener la necesidad de seguir estos casos
donde hay variaciones significativas entre muestreos.

La solucidn es muestrear a la suficiente velocidad para poder capturar la mayoria de
los cambios en la sefial; al final si no muestreamos con la suficiente velocidad no
podremos seguir con la suficiente precisién los cambios mas rapidos.

Cuando esto ocurre transiciones de frecuencia alta pueden ser (falsamente)
interpretadas como de frecuencia menor.

A high frequengy agnal
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En el diagrama la sefial de alta frecuencia es muestreada aproximadamente dos
veces por ciclo, en cada oportunidad ligeramente atrasada en el ciclo respecto de la
anterior. Si trazamos una curva que conecte en forma suavizada las muestras
aparece como que la sefal tuviera una frecuencia menor. A este efecto se lo llama
“aliasing” porque hace que una frecuencia aparezca como si fuera otra.
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Notese que es problema cuando hay aliasing es que no podemos decir que frecuencia
es la que tenemos en realidad, en ocasiones podemos tener conocimiento “a priori” o
realizar hipotesis sobre como la sefial deberia ser y eso ser suficiente para que
podamos decir si el resultado que tenemos es correcto o no. Pero la mayor parte de
las veces eso no sera posible.

Queda por lo tanto el tratar de entender cual es la frecuencia 6ptima a la cual tomar
las muestras de tal manera que se minimice el efecto de aliasing.

Nyquist formuld un teorema que dice que para distinguir correctamente todas las
frecuencias de las sefiales componentes la frecuencia del muestreo debe ser de al
menos del doble de la mayor frecuencia de los componentes validos de
frecuencia de la sefial(?).

En el diagrama anterior la mayor frecuencia de la sefial es muestreada dos veces en
cada ciclo, si trazamos las muestras la curva resultante luce similar a la original. No
obstante para que esto ocurra las relaciones de fase deben ser perfectas!!.

Si en cambio hiciéramos la muestra dos veces por ciclo en los “nulos” de la senal el
resultante seria cero (i!).

Por eso en la practica debemos muestrear a mayor velocidad que la indicada por el
Criterio de Nyquist.

Este criterio nos indica que para distinguir en forma clara entre sefiales que
deseamos procesar y aquellas componentes de alta frecuencia indeseables es

necesario filtrar la sefal de entrada. Para prevenir el fendmeno de “aliasing”
simplemente filtramos la sefial de entrada antes del proceso de muestreo.
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Notese que los filtros “antialiasing” deben ser analdgicos, es muy tarde tratar de
resolver el problema una vez que ya se ha hecho el muestreo.

2 NdT: Este resultado es a menudo llamado Teorema de Nyquist o Criterio de Nyquist, en la practica
expresa un limite inferior a la frecuencia de muestreo, por consideraciones de tipo practica que se veran
luego las frecuencias reales de muestreo deben ser un poco mayores que el doble de la méxima
componente de frecuencia de la sefial a muestrear.





Este método, a menudo llamado de “fuerza bruta”, evita completamente el problema
de aliasing pero a costa de remover componentes de informacién, una vez filtrados
no podemos saber nada de ellos.

Aun cuando el criterio de Nyquist muestra que si tomamos las muestras al menos

dos veces por ciclo de la sefial de mayor frecuencia podremos reconstruir la sefial;
este criterio no nos dice que las muestras lucirdan como la senal de entrada (i!).
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Si unimos los puntos muestreados con lineas no parece haber similitud entre la sefial
muestreada y la original; de hecho la sefial muestreada parece haber sido modulada
en amplitud por una sefial de menor frecuencia.

Sin embargo, en contrario de lo que pasa cuando las sefal estd contaminada con
“alias”, existe suficiente informacion para reconstruir la sefial original. De hecho

basta someter a la misma a un filtro pasa bajos para que vuelva a aparecer la sefial
original.
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El filtro de reconstruccién interpola entre diferentes muestras para inducir una
variacion suave. Dependiendo de la respuesta al impulso del filtro la fidelidad de la
forma reconstruida tendrd mas o menos similitud con el original.

La respuesta al impulso del filtro de procesamiento final tendra una forma clasica de
Sin(x)/x.

Cada vez que una de las sefiales del tren de pulsos (muestras digitales) arriba al
filtro tendremos una respuesta amortiguada que reconstruye la sefial original. Si la
sefial contiene frecuencias muy cercanas a las dadas por el criterio de Nyquist el
filtro deberd ser entonces “muy filoso” y por lo tanto critico de construir; caso
contrario no tendra los elementos para “rellenar” la sefial entre muestras. Esta es
otra razon de indole practica para que el la frecuencia de muestreo exceda el criterio
de Nyquist de forma tal que el filtro sea menos exigente.

Hasta ahora nos preocupamos de que tan rapido hemos de muestrear la sefial,
también debemos realizar las muestras por determinado tiempo, caso contrario no
veremos cambios lentos en la misma.

De hecho debemos muestrear por suficiente tiempo para capturar las bajas
frecuencias, dicho de de otra forma la resolucién de frecuencia.

Debemos muestrear al menos un ciclo completo de la frecuencia mas baja que
queremos resolver.
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Es claro que nos vemos forzados a enfrentar un compromiso. Debemos muestrear
rapidamente para evitar aliasing. Pero debemos también realizar muestras por un
tiempo significativo. Muchas muestras por mucho tiempo implicard mucho
procesamiento y normalmente no tendremos tiempo para hacerlo. Debido a ello
debemos alcanzar un compromiso entre conocer todos los componentes de la sefial
en baja y alta frecuencia al mismo tiempo.





Cuando la sefnal es convertida a su forma digital la precision esta limitada por el
numero de bits utilizados. El diagrama muestra una sefial analoga que es convertida
a una representacién digital donde una variacion “suave” en la sefial analdgica es
representada por una forma de onda que varia en “saltos”.

Desafortunadamente los errores introducidos por la digitalizacion son al mismo
tiempo alineales y dependientes de la sefal.

Alineales significa que es complicado calcular sus efectos con matematicas simples,
dependientes de las sefiales significa que los errores son coherentes y no pueden ser

eliminados por manipulacion simple. Esto puede llevar a problemas de estabilidad,
en particular en filtros de tipo IIR.

limited precision leads to emror:

which are signal dependent
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El largo de la palabra (Word) utilizada para el procesamiento DSP determina la
precision disponible





Timing error leadstovalue error

an accurate ol ook
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La incertidumbre en el atiempamiento del clock lleva a errores en la sefal
muestreada.

El diagrama muestra una sefial analdgica que es sostenida en la pendiente creciente
de la sefial de clock; si la misma toma mas tiempo que lo debido la senal sera
mantenida a los valores incorrectos. Lamentablemente estos errores son alineales y
dependiente de las sefales.

Un sistema real DSP sufrird entonces de tres fuentes de error.
» Precision limitada debido al largo de la palabra usada para convertir la sefial.
« Errores en la aritmética debido a la precisién que puede manejar el proceador.
« Errores de precision cuando las muestras son convertidas de nuevo a
analogas.
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Estos errores llamados de “cuantificacién”, como se dijo, no lineales y dependientes
de la sefial. Lo primero implica que sus efectos no pueden ser calculados utilizando
matematica convencional y lo segundo que estos efectos deben ser calculados por
separado para cada tipo de sefial.
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Los errores de cuantificacion son similares, y por lo tanto pueden ser modelados,
como ruido blanco (random) y por lo tanto es Util usar esta aproximacion para la
evaluacion de determinados circuitos, en particular de filtros.
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El diagrama muestra la sefial original y el resultado en términos de ruido cuando se
considera el error de cuantificacion.

El efecto luce mayormente como ruido blanco de bajo nivel. La relacién Sefial-Ruido
(S/N ratio) varia segun el procesamiento digital se realice con aritmética de punto

fijo (entera) o flotante.?

3 NdT:La relacién S/R=(6N+1.7) dB donde N es el nimero de bits utilizado en la cuantificacion eso implica
que con una placa de 16 bits la S/R= 98dB, por lo que los efectos seran irrelevantes en la mayoria de los

casos practicos.






