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Vorwort des Herausgebers

Durch die Einfuhrung der Digitaltechnik sind Funkempfangehybriden Geraten
geworden. Da Signale nur in analoger Form Ubertragen wekdenen, besitzen
die Empfanger ein Frontend, an dessen Eingang das analdgerfmsignal an-
liegt, an dessen Ausgang jedoch ein digitales Signal lgesllt wird. Da der
Empfanger auf der Digitalseite aus Aufwandsgriinden daspkexa Basisband-
signal verarbeitet, sind die wichtigsten Aufgaben des tenuts die Filterung des
analogen Nutzsignals, seine Verschiebung ins komplexsigasd und seine Ana-
log/Digitalwandlung.

Da die Gerate immer kleiner werden, hat sich aufgrund deratfitbischen Inte-
grierbarkeit und auch der anfallenden Kosten im Terminailol das Prinzip des
direkt mischenden Empféangers durchgesetzt. Das heil3trdasmanende Signal
wird hinter der Antenne gefiltert und danach zweikanaligtereerarbeitet. Durch
einen auf seiner Mittenfrequenz arbeitenden Quadratefrarswird das Signal
ins komplexe Basisband gemischt und nach einer weiteresdqgen) Filterung
(zweikanalig) analog/digital gewandelt und vom Frontendige Basisbandsignal-
verarbeitung weitergegeben. Dass der Imaginarteil (dedfaiurkomponente) des
Frontendausgangssignals tatséachlich die Hilberttramséste des Realteils (der In-
phasenkomponente) darstellte, ware ein reiner Zufall| dadiir die Signalverar-
beitung im Frontend ideal verlaufen musste. Insbesondésstan dazu die hinter
dem Verzweigungspunkt von Real- und Imaginarzweigsigalgeinden Mischer
um genau neunzig Grad gegeneinander versetzt arbeitenienthchfolgenden
Baugruppen (Analodfilter und Analog/Digital-Wandler) ieiblen Kanalen iden-
tische Charakteristiken besitzen. Die zweikanalige Sigamarbeitung fuhrt also
in Frontends, die nach dem Quadraturprinzip arbeiten,rantgvon Bauteileun-
terschieden in der Regel zu Gleichlauffehlern. Die Aufgdbe Dissertation von
Herrn Rykaczewski besteht darin, auf der Grundlage derrbeka Literatur zu
klaren, welchen Einfluss diese Gleichlauffehler unter derden Mobilfunk gel-
tenden Randbedingungen auf die Ubertragungsqualitainhatie sie analytisch
modelliert werden kénnen und wie mit Hilfe des aus diesenrlégangen resul-
tierenden Modells die Fehler im Digitalteil des Empfandersigiert werden kon-
nen. Dabei ist klar, dass die Laufzeitfehler sich einesdait verschiedenen Uber-
tragungsverfahren unterschiedlich auswirken und anseitsrKanaleinflisse wie
Mehrwegeausbreitung oder der Dopplereffekt berlickgiterden missen. Be-
sonders interessant wird die Aufgabenstellung, wenn dragpé@nsationsmethoden
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in Software Defined Radios (SDRs) zum Einsatz kommen sd&lBiRs verarbeiten

im Mobilfunk sehr unterschiedliche Signale, angefangamsahmalbandigen Sys-
temen, die lineare oder linearisierte Modulationsvedahwie BPSK, QPSK oder
GMSK benutzen bis hin zu Doppelmodulationsverfahren, weebgispielsweise

in UMTS mit CDMA oder in WLANs nach IEEE 802.11a mit OFDM Anwen
dung finden. Fur den Einsatz in Quadraturempfangern fur SiiRkinsbesondere
solche Kompensationsverfahren fur Laufzeitfehler irdsa@t, deren Leistungsfa-
higkeit weitgehend unabhangig vom Ubertragungsverfaisten

Die Dissertation von Herrn Rykaczewski tragt durch

e die Entwicklung eines analytischen Modells flir die Glealifehler in In-
phasen- und Quadraturzweig direkt mischender (Homodymy)f&nger

e die systematische Untersuchung dieser Fehler fur uniediathe Ubertra-
gungsmethoden (lineare Modulation, OFDM, CDMA, MC-CDMAtar
Beriicksichtigung ihres Einsatzes in SDRs

e die vergleichende Darstellung von Kompensationsmethoaeindie Verifi-
kation ihrer Leistungsfahigkeit anhand von Monte Carlo @ationen und
Messungen an einem Hardwaremodell

zum Fortschritt von Wissenschaft und Technik bei.

Karlsruhe im Juni 2006
Friedrich Jondral
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Zusammenfassung

Im Zuge der Miniaturisierung wird in der Mobilfunktechnikimehmend die homo-
dyne, also eine direkt aus dem bzw. in das Basisband miseltesade- und Emp-
fangsarchitektur eingesetzt. Ihre Vorteile, darunterstliekturelle Einfachheit und
die damit zusammen héngende Mdoglichkeit der monolytis¢hgration, gerin-
ger Platzbedarf und Stromverbrauch, tberwiegen die Neelteutlich. Dennoch
durfen die Risiken und Hochfrequenz bedingte Defizite desduynen Ansatzes
nicht vernachlassigt werden. Dazu gehdren vor allem einelsghe Empfindlich-
keit gegentuber den Nichtlinearitaten und den Nichtidatdit analoger Komponen-
ten. Besondere Auswirkungen auf die LeistungsfahigkestzieGrunde liegenden
Systems zeigen die Nichtlinearitaten und die Nichtidétdit der Hardware iSoft-
ware Defined Radios$SDRs). Rekonfigurierbare Komponenten, die in SDRs einge-
setzt werden, mussen in breiteren Frequenzbereichenerbals es bei den klas-
sischen Systemen, die nur auf eine Wellenform ausgeledt dar Fall ist. Meis-
tens erfordet dieser Ansatz einen Kompromiss zwischenltlgst, Breitbandig-
keit und Genauigkeit. Dabei werden Abstriche in der Préamisinaloger Elemente,
die nachtraglich im Basisband korrigiert oder kompensienden konnen, in Kauf
genommen.

Gegenstand dieser Arbeit sind Abweichungen im Ubertrasgiggnschaften zwi-
schen In-phase- und Quadraturzweig in einem direkt mistgreEmpfanger (1/Q-
Fehler). Als Ursache des Fehlers werden die Ungenauigkeés lokalen Oszilla-
tors, des Phasenschiebers und der Filter identifiziertpbgsikalische Hintergrund
wird analytisch fur Ein- und Mehrtragersysteme beschnebge Eigenart des 1/Q-
Fehlers in OFDM-Systemeeriigl.Orthogonal Frequency Division Multiplex) wird
hervorgehoben. Genauso detailliert werden die Auswirkang CDMA-Systemen
(engl. Code Division Multiple Access) besprochen. Damit wird digi&e zum
SDR, das mit UMTS €ngl. Universal Mobile Telecommunications System) und
WLAN (engl.Wireless Local Area Network) nach IEEE 802.11a ein CDMA- und
ein OFDM-System unterstitzt, geschlagen. Einen wichtig@ihdieser Arbeit bil-
den die Methoden zur Kompensierung der 1/Q-Fehler. Sie aremth SDR-Kontext
analysiert. Auch die Wechselwirkungen mit anderen Stékéén und der Einfluss
des Mobilfunkkanals sind von zentraler Bedeutung. WegeMalderung des I/Q-
Fehlers in Mehrwegeumgebungen werden prasentiert. Ttisdre Modelle wer-
den durch Messungen und Simulationen bestatigt und bakraft
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1 Einleitung

Seit der Einfuhrung des GSM-Standardadl. Global System for Mobile Commu-
nications) im Jahr 1991 hat die mobile Kommunikation zunehdhEinzug in den
Alltag gehalten. Auf die in Europa, Teilen Amerikas und Aserreichte flachen-
deckende Mobilfunkverbreitung folgte die Standardisigrdes UMTS €ngl.Uni-
versal Mobile Telecommunications System) und anderer Motkstandards der
dritten Generation nach IMT-2000 (International MobildeBmmmunications at
2000 MHz). Dank der wachsenden Popularitéat drahtlosealéskNetzwerkedngl.
Wireless Local Area Network, WLAN) erlebt die drahtlose Kmemikation mo-
mentan einen weiteren, kraftigen Aufschwung.

Bereits ein flichtiger Blick in die Produktkataloge der Madefon- und WLAN-
Kartenhersteller verrat, dass der Markt der Teilnehmegeriite zum grol3en
Schlachtfeld im Kampf um die Kunden geworden ist. Bei deitbrePalette von
multifunktionalen und multimedialen Produkten, die denfathen Mobiltelefo-
nen friherer Jahre in nichts ahneln, rickt die urspringlietinktion der Geréate -
namlich Telefongesprache zu ermdglichen - in den Hinterdr®bwohl die phy-
sikalischen und technischen Randbedingungen fir den Ehéves Senders bzw.
Empfangers identisch geblieben sind, fordert der Marktdem Entwicklern inno-
vative ldeen, auch die Hardwarearchitektur betreffend.

1.1 Physikalische Randbedingungen

Bei den Hardwarearchitekturen, auf denen digitale Empgéhgsieren, unterschei-
det man zwischen der klassischen heterodynen Architekiummdestens zwei
Mischstufen, der homodynen Architektur, die auf die Zwestinequenzstufe beim
Abwartsmischen des hochfrequenten Signals verzichtet, aimer sogenannten
low-IF Variante, die eine niedrige Zwischenfrequeandl.Intermediate Frequen-
cy) nutzt.

Homodyne Empfanger haben in den letzten Jahren viel I'temgswveckt. Bedingt
durch ihre einfache Struktur und ihre reduzierten Anfoudgen an die Hochfre-
quenz éngl. Radio Frequency, RF)-Baugruppen, wird diese Architekélmr ge-

schatzt, insbesondere in der sich rasant veranderndendé&lMobilfunks. Das
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Problem der Artefakte auf den Spiegelfrequenasg(.images) tritt nicht auf, weill
die ZwischenfrequenZ;r = 0 ein Imagefilteriiberflissig macht. Das fur hetero-
dyne Architekturen typische SAV¢gl.Surface Acoustic Wave) Filter und die an-
schlieRende Abwartsmischerstufe kdnnen durch ein Tisfi&s (engl.Low Pass
Filter, LPF) ersetzt werden [36, 53]. Daruiber hinaus sirBasisband-Verstarker
fir eine monolithische Integration geeignet. Gerade beiEsewicklung mobiler
Funkgerate spielt die Mdglichkeit der monolithischen gnegion eines Empfan-
gers eine wichtige Rolle, weil sie einen direkten EinflusEdia Verlustleistung
und die Abmessungen des Endgerates hat. Auch die Rekoefigarkeit des End-
gerats kann dadurch erhdht werden, dass auf derselbend?idédiche mehr Funkti-
onsblocke platziert werden kdnnen. Somit leistet die rségnsmoglichkeit einen
wesentlichen Beitrag zur Wirtschaftlichkeit des Mobilkkonzepts und ist fur den
Markterfolg der Mobilgeratehersteller, die in zunehmenddalRe auf homodyne
Empfanger setzen, von grof3er Bedeutung.

Ein weiterer Grund, sich mit der homodynen Empfangerag&hir auseinanderzu-
setzen, ist deren Anwendung in Software Defined Radios (SD&)Begriff wur-
de von Joseph Mitola Anfang der 1990er Jahre gepragt uritiested vereinfachte
und technisch realisierbare Variante des Software Ra&B3 (lar [37, 38]. Soft-
ware Defined Radio steht im weitesten Sinn fur eine flexiblegRrmmierbarkeit
aller Funktionalitaten innerhalb eines Mobilkommunikassystems und betrifft
sowohl das mobile Teilnehmergerat als auch die Basiseté@i). Erwdhnenswert
sind die am Institut fir Nachrichtentechnik der UniversKarlsruhe (TH) durch-
gefuhrten Arbeiten, die diverse Aspekte des parametbiaren [84, 85] und des
modularen [56] SDR hervorheben. Auch fir die hier behaedétimpensierung
der RF-bedingten Fehler ist die Unterscheidung zwischenpdeameterbasierten
und den modularen Funktionalitaten von zentraler Bedeut&mne notwendige
Voraussetzung fur jede SDR-Implementierung ist jedoch Eiardwarearchitektur,
die die erhohte Flexibilitdt unterstitzt. Es wurde gezeigss sich das homodyne
Frontend (FE) als ein Bestandteil solch einer SDR-fahigardi#areplattform her-
vorragend eignet [63].

Dem hohen Integrationsgrad und der geringeren Verlusilgisder homodynen
Architektur, auchZero-Intermediate Frequendy¢IF) Architektur genannt, stehen
jedoch einige Nachteile gegenuber. Die Unterdrickung wansgnalen, die au-
Berhalb des Nutzfrequenzbandes liegen, erweist sich diieciktive Filter als er-

heblich komplexer, vor allem wegen deren nichtlinearenr@ktaristika. Sehr hohe
Empfindlichkeit gegeniber Nichtidealitaten und Nichtin&ten analoger Bautei-
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le, darunter Sende- und Empfangsfilter, Verstarker, vanalgerduscharmieow
Noise Amplifier§LNA), Mischer, Phasenschieber und lokale Oszillatore®)L
stellt die Entwickler vor diverse Herausforderungen, aiefid der vorliegenden
Arbeit eingegangen wird. Diese Nichtlinearitaten komnresbesondere bei rekon-
figurierbaren, SDR-fahigen Systemen zum Vorschein, wegniélardwareanfor-
derungen (z.B. an die vom Frontend unterstitzten Freqeeeidne) hoher sind.

Die hochfrequenzbedingten Fehler umfassen den Frequeegzalas Phasenrau-
schen, die Intermodulationsprodukte, die Gleichantelgonente éngl. DC off-
set), Phasen-Ungleichlaufe und Amplituden-Ungleichgetd (zusammen als 1/Q-
Fehler,engl.l/Q imbalance oder I/Q mismatch bezeichnet). Dabei tretieicGan-
teilprobleme ausschlie3lich bei homodynen Empfangerrnuadfl/Q-Fehler sind
aufgrund der einzigen Abwartsmischerstufe erheblich halebei den heterody-
nen Loésungen. Auch Intermodulationen gerader Ordnungés@mar in homody-
nen Architekturen auftreten [53]. Diese ZIF-spezifischehlEr werden in weiteren
Kapiteln dieser Arbeit ausfuhrlich behandelt.

1.2 Stand der Forschung

I/Q-Fehler und deren Kompensierung haben sich innerhatbwenigen Jahren
zu einem eigenstandigen Forschungsgebiet entwickek; misante Entwicklung
fur ein Forschungsfeld, das erst Ende der 80er Jahre aiffgagnurde [2, 3, 9].
Allerdings wurde bereits einige Jahre friher bei Mehrkpeiéérn die Kompensie-
rung des Kanalungleichlaufes erforderlich. Um fehledrBeilungen zu erhalten,
mussen sehr hohe Anforderungen an die Phasen- und Amplilaterschiede zwi-
schen den I- und Q-Kanélen gestellt werden. Abhéngig vomu&ezbereich kann
der maximal zulassige Amplitudenunterschied weniger &subd der zulassige
Phasenungleichlauflbis 2° betragen. Als Beispiel daftir kann der Watson-Watt-
Sichtfunkpeiler dienen, fur den FFT-basierte Eichverémhim Jahre 1986 konzi-
piert und patentiert wurden [25].

Der Watson-Watt-Peiler ist ein Mehrkanalempfanger, bei dee beiden Peilspan-
nungen sowie die von der Hilfsantenne abgeleitete Rundspanjeweils getrennt
in einem eigenen als Uberlagerungsempfanger ausgelegipfaBgskanal selek-
tiert und verstarkt werden [18]. Die Frequenzumsetzungigrin mehreren Stufen
mit Hilfe eines Referenzoszillators, der die Frequenzgaghkeit von bis zu 1 ppm
(engl.part(s) per million) erreicht. Die beiden Peilkanale (hi&rd-Sud und Ost-
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West genannt) dirfen bestimmte AmplitudenunterschiedeRitasenunterschiede
nicht Gberschreiten. Somit ergibt sich eine Parallele zulf@-Ungleichgewichten
in Mobilfunkempfangern.

Die stetig wachsende Bedeutung der 1/Q-Fehler-Problérhéigt mit dem Stel-
lenwert zusammen, den homodyne Empfanger in der Mobilfamkkunikation

hatten und haben. Zwar gab es bereits 1924 (also nur sedalemnai der Entwick-
lung der heterodynen Architektur) den ersten Versuch, draddyne Architektur
in einem Vakuumréhrenempfanger einzusetzen [14], dasriirpat jedoch schei-
terte, vor allem wegen der Ungenauigkeit des LO. AulR3erdenenveie Vorzige

der homodynen Bauweise, die wir heutzutage zu schatzerenyisamals nicht
ersichtlich. Technische Randbedingungen und Anfordesnrgztglich Mobilitat

waren im Jahre 1924 andere als heute, wie die Bilder 1.1(@)1luh(b) deutlich

belegen. Bis zum ersten erfolgreichen Einsatz der Direddharchitektur hat es
weitere 23 Jahre gedauert, bis sie 1947 zum ersten Mal imeireekommuni-

kationsmessgerat Anwendung fand [77]. Der Massenmarldiéides Konzept hat
sich viel spater geotffnet, ndmlich mit der Einfihrung dealfufempféangers oder
Pagers 1980.

(a) Kfz-Kommunikationslésung aus dem (b) Kfz-Freisprecheinrichtung im herkémmlichen
Jahre 1924. Copyright: Lucent TechnologiesKleinwagen im Jahre 2006
[79]

Bild 1.1 Mobile Kommunikation gestern und heute

Diese Entwicklung wére ohne einen grol3en Fortschritt irriehfrequenztechnik
nicht vorstellbar gewesen. Erst die Méglichkeit einer mihischen Integration
hat die homodyne Architektur fur die Industrie interesggrhacht. Sonst ware der
Einsatz eines homodynen Empfangers im Mobilfunk nicht danlgewesen. Der
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Schritt zu einenone chip radiovurde gewagt. Auch wenn die historische Entwick-
lung der Idee eines Software Radios in Kapitel 2 ausfuhelidiehandelt wird, ist
es an dieser Stelle erwahnenswert, dass der Wunsch nachfigekierbarkeit auf
die Erforschung der I/Q-Fehler einen nicht zu unterschiiee Einfluss nahm. Das
SDR hat die Entwicklung einer standardunabhéangigen Begning und Kompen-
sierung der hochfrequenzbedingten Fehler vorangetriglie b8, 81].

Homodyne Empfanger weisen eine deutlich héhere Empfinkiithgegeniber
I/Q-Fehlern auf als die heterodyne Architektur. Doch sgianiederwertige Sym-
bolalphabete (z.B. BPSK, QPSK) eingesetzt werden, wirken Amplituden-
ungleichgewichte und Phasenungleichlaufe auf die Gut&gstems im Sinne der
Bitfehlerrate éngl.Bit Error Rate, BER) kaum aus. Und selbst bei hoherwertigen
Modulationen sind die von isoliert auftretenden I/Q-Fehlerursachten Proble-
me nicht kritisch. Betrachtet man jedoch die Ungleichlawuid Ungleichgewichte
gemeinsam mit anderen Stérungen [71, 74, 76], stellt man dass es Wechsel-
wirkungen zwischen den Stérquellen gibt, die eine fendgefiDemodulation des
Signals verhindern und eine Kompensierung der 1/Q-Fehferaern. AulRerdem
haben sich OFDM-basierte Systeme als sehr empfindlich sewjavie im Kapitel
4.2 naher erlautert wird. Da die OFDM-Technik sowohl in desthdlosen Netzwer-
ken als auch bei DVB-T Anwendung findet, kann dieses Probliett ignoriert
werden. In der Tat wurden I/Q-Fehler in OFDM-Systemen vaten Forschungs-
gruppen naher betrachtet und Kompensierungsvorschldgebueitet. Diese Vor-
schlage reichen von pilotbasierten KorrekturmaRnahmghi@er die Ermittlung
der Fehlerparameter auf der Basis eines I/Q-Fehler Mofd@&]is zur relativ auf-
wandigen iterativen Kompensierung des PhasenfehlerslBin [Eine weitere, die
Unkorrelierbarkeit der I- und Q-Signalen nutzende Methadede in [82] darge-
stellt. Von der pilotbasierten und somit Standard speniéadViethode abgesehen,
eignen sich alle anderen Algorithmen zur Implementierungjmem rekonfigurier-
baren Terminal. Besonders interessant fur diese Arbait die in [75] und [82]
dargestellte Methoden, die im Kapitel 5 weiterentwickattdie Gegebenheiten ei-
ner SDR-Umgebung angepasst und auf ihre Leistungsfahighktsrsucht werden.

Die vorliegende Arbeit baut auf Ansatzen anderer Wisseaafieh auf. Deswe-
gen ist es erwahnenswert, dass ein Grof3teil der zur Verfjigtehenden Litera-
tur aus offentlich zuganglichen, akademischen Forschaingshtungen stammt,
wobei die Forschungsgruppen an der Katholieke Univetditiven (Katholische
Universitat Leuven in Belgien, Tubbax) und an der Tampergskmillinen Ylio-

pisto (Technische Universitadt Tampere in Finnland, Valggm@m aktivsten sind.
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Aus diesem Grund sind Einblicke in die Forschungs- und Esklnngsergebnisse
der Mobilfunkindustrie um so wertvoller. Einige Ergebristes Nokia Research
Centers Bochum (Coersmeier) sind bereits der Offentlitlzkgyanglich [12, 13].

Einerseits bleibt die Entwicklung analoger Bauelementydn 1/Q-Fehler verur-
sachenden Nichtidealitdten und Nichtlinearitaten besiad, ein wichtiges Thema.
Andererseits jedoch kann man die hochfrequenzbedingtelefmgicht vollstandig
eliminieren; in einem SDR ist das schon aufgrund des seftbareligen Frequenz-
bereichs, in dem die Sende-Empfang-Struktur arbeitenprgolit moglich. Digitale
Kalibrierungs- und Kompensationsalgorithmen kdénnen zisung des Problems
beitragen. Der Trend zu systemunabhangigen Kompensalgmighmen hochfre-
guenzbedingter Fehler ist in der Forschung gut erkennbar.

1.3 Ziel und Aufbau der Arbeit

In der vorliegenden Arbeit werden nunmehr die hochfregbedingten Fehler be-
handelt, die eine Kompensierung im digitalen Basisbandseiromodynen Emp-
fangers erfordern, vor allem Amplitudenungleichgewialnid Phasenungleichlau-
fe. Zunéchst werden die Rahmenbedingungen erlautertudiel@m Konzept des
Software Defined Radios hervorgehen. Wegen der Vielfaltkdenmunikations-
szenarien und Standards beschéftigt sich Kapitel 2 mit deR &uf drei Ebenen:
den Anwendungsbereichen, die durch Rekonfigurierbarkefitigren konnen, der
digitalen Signalverarbeitung nach ausgewahlten Komnatimksstandards und der
zu Grunde liegenden Systemarchitektur.

Die ldee, sowohl Sprachdienste als auch hochbitratigeridaaste in einer mobi-
len Umgebung mit einem einzigen Kommunikationsstandarcealisieren, kann
derzeit nicht erfillt werden. Plausibler sind auf dem SDRS#tz basierende Multi-
standardlésungen. Fir diese Arbeit wurden die Standaré®&NHADD (UMTS Ter-
restrial Radio Access - Frequency Division Dupplex) [1] UBBE 802.11a [24] ge-
wahlt: Eine Entscheidung, die auf den sich gegenseitigeg@en Anwendungs-
gebieten beruht. Die praktische Relevanz einer diese h&tndards umfassen-
den Losung wurde in [7] dargestellt. Einen interessanteitr&@pzur Koexistenz
von UMTS (Universal Mobile Telecommunications System) WIdAN (Wireless
Local Area Network) findet man auch in [5].

Die UTRA-FDD Variante des UMTS Standards eignet sich fura8hdienste, aber
auch fur den Datenaustausch sowohl in stationdren und risam&eh als auch in
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mobilen Szenarien mit hohen TeilnehmergeschwindigkeM#hAN Standards,
darunter der IEEE 802.11a, untersttitzen die Mobilitat é@in€hmer nicht, sobald
die mit der Bewegung zusammenhangenden Kanaléanderungehgzell sind oder
- im Falle von OFDM-basierten Systemen - Mehrwege mit wdsd@m Beitrag
zur Gesamtsignalenergie Verschiebungen aufweisen, digegrals das Schutzin-
tervall sind éngl.Guard Interval, Gl). Dafir unterstutzt IEEE 802.11a Daéem
bis zu 54 Mbit/s in einem Hot-Spot Szenario. Der Wunsch nagimplementaritat
erklart auch die Entscheidung fir die UTRA-FDD Variante Sendards (UTRA-
TDD eignet sich eher fur unsymmetrische Datendienste,soRBhe, die auf FTP
und HTTP basieren; ausserdem verwendet UTRA TDD keinetterZals die FDD-
Variante und tberlappt sich somit im Anwendungsbereictk stat WLAN).

Kapitel 3 bietet einen Uberblick tiber die hochfrequenzhetdin Stérungen, die in
digitalen Empfangern auftreten konnen. Im Mittelpunkbste die Herausforderun-
gen der homodynen Architektur. Vor diesem Hintergrund wardie Storquellen
analysiert. Eine wichtige Rolle spielen dabei die Wechs&lmgen zwischen den
unterschiedlichen Stérungstypen, die nur dann analysenden kdnnen, wenn die
fur die jeweilige Stérung verantwortlichen analogen Bdeteentifiziert werden.
Aus dieser Uberlegung resultiert die Notwendigkeit, damflEss hochfrequenzbe-
dingter Stérungen Uber die theoretische Arbeit hinausraxgatell zu verifizieren.
Es werden einige Messergebnisse samt einer Beschreibuhtgdseinrichtung ge-
liefert. Mit Hilfe dieser Ergebnisse kann das mathemagddtodell Gberprift und
eine notwendige Abstimmung vorgenommen werden.

Aus der Kenntnis der Hardwareeigenschaften entstehegtechle Modelle, die

als Grundlage fiir den weiteren Teil der Arbeit dienen. D&taditen mathemati-
sche Modelle tragen zum Verstandnis praktisch beobacHiffiekte bei. Sie er-

lauben aber auch eine weitere theoretische Analyse, dezsentlicher Bestandteil
die Vorschlage fur Kompensationsmethoden sind. Nach déuterung der Teil-

probleme Frequenzoffset, Phasenrauschen, ungenaudikamadg, Intermodula-

tionsprodukte und Gleichanteilkomponente, wird das Th&masenungleichlaufe
und Amplitudenungleichgewichte behandelt, auf das arefédhd im Kapitel 4 na-
her eingegangen wird.

Die untersuchten Stérungen beruhen zwar auf physikalsé&iffekten und sind
somit unabhangig von dem jeweiligen Kommunikationsstashdzoch die Signal-
verarbeitung im Basisband eines Systems bestimmt die Akisagen dieser Sto-
rungen. Aufgrund fehlerbehafteter Demodulierung und Demoing steigt die re-
sultierende BER am Empféanger im Vergleich mit dem Ideatiblie Stérung. Des-
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wegen bietet sich eine Studie gangiger Systeme mit untediathen Signalver-
arbeitungstechniken an, darunter die bereits erwdhnteif®Nhd WLAN Stan-
dards. Analytische Modelle, die Uber die Industriestadgl&inaus die grundlegen-
de Ubertragungstechniken CDMA, OFDM und MC-CDMA hinsi@tlStérungen
betrachten, vergleichen und analysieren, bilden den Kiexsed Kapitels.

Vor allem angesichts der Wechselwirkung mit anderen Stgegnrgehoren Phase-
nungleichlaufe und Amplitudenungleichgewichte zu derf3gd Herausforderun-
gen, die eine homodyne Architektur mit sich bringt und simdén letzten Jahren
zunehmend Gegenstand der Forschung geworden [81, 86gsmistiere OFDM-
basierte Systeme leiden unter den Ungleichgewichten. actkkommerziellen
Einfihrung des WLANS hat dieses Problem an praktischen@eiehinzu gewon-
nen [74]. Neben dem Fall einer digitalen Modulation im Bharsd, werden digi-
tale Modulationsarten im Tragerband, inkl. OFDM sowie CDM#d MC-CDMA

in der vorliegenden Arbeit behandelAnalytische Modelle beriicksichtigen eine
Reihe weiterer Einflussquellen, wie z.B. I1/Q-Fehler in eiehrwegeumgebung,
Einfluss des Frequenzoffsets und einer Gleichanteilkompien Auch die Eigen-
schaften der Spreiz- und Scramblingcodes in CDMA und MC-@D&/stemen
sind bertcksichtigt worden. Die aus den analytischen Medeksultierenden Er-
kenntnisse werden durch Messergebnisse verifiziert, dieimeém Experimental-
system gewonnen wurden.

Nach einer ausfiihrlichen Modellierung der Ungleichgewgchnd der Beschrei-
bung ihrer Rolle bei unterschiedlichen Modulationstekanj setzt sich Kapitel 5
mit den Kompensationstechniken auseinander. Zwar sindesedh Kapitel auch
Algorithmen, die andere RF-bedingte Stérungen minderspfern erwdhnt, als
sie zur Behebung des I/Q-Fehlers beitragen, aber die Amdelitungleichlaufe
und Phasenungleichgewichte stehen im Vordergrund. Umalia@ugsetzungen des
SDRs zu erfullen, wurden Alternativvorschlage zu den dgetutzten Kompensa-
tionsmethoden gemacht. Die behandelten Algorithmen egiclon Hard Decision
(HD) [75] Uber Wiener-Filter [31] bis hin zu einigen auf demri2ip von Blind
Source Separation (BSS) basierenden Losungen [8, 20] whetem statistischen
Methoden.

LUm Unklarheiten zu vermeiden, wird der Fachbegvifidulationin Zusammenhang mit der Modu-
lationstechnik OFDM, der Doppelmodulation CDMA und MC-CBWerwendet. Die ausschliellich
behandelten, koharenten Symbolmodulationen (im SinneSyanbolmappingwerden, falls nicht an-
deres erwahnt, alSymbolalphabetieezeichnet.
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Eine Ergdnzung und Verifikation der theoretischen Erkessénbieten die Ergeb-
nisse der rechnergestitzten Simulationen. Die Eingamgsddie diesen Simula-
tionen zu Grunde liegen, stammen teilweise aus den Messmqrgen. Es wurde
auch eine Reihe von Monte-Carlo-Simulationen durchgefiibiese Ergebnisse
werden im Sinne der Nachrichtentechnik interpretiert uiiarén letztendlich zu
Vorschlagen beziglich der Kompensierung der I/Q-Fehler fidr die Entwick-
lungsingenieure im Bereich Mobilfunk von Interesse sind.
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2 Rahmenbedingungen des
Software Defined Radios

Das Interesse an der von Mitola seit Anfang der 90er Jahr@e3dh. vorange-
brachten Idee des Software Radios hat schlagartig nach dechdthen der Spe-
zialausgabe des IEEE Communications Magazine zu diesermd ig8] zuge-
nommen. Eine zentrale Eigenschaft des SRs ist seine sebkrHehibilitat. Die
gesamte Signalverarbeitung findet im Digitalbereich sta#ts das Abtasten des
Signals direkt nach der Empfangsantenne impliziert. Dsatelogischen Randbe-
dingungen, darunter die begrenzte Auflosung monolithistdgrierbarer Analog-
Digital-Wandler engl. analog/digital converter, ADC) und finanzielle Einschran-
kungen fuhren zur Implementierung des SDRs - einer aufwaddgierten Vari-
ante des SR. In diesem Falle wird das Signal auf eine geeigiveischenfrequenz
oder direkt ins komplexe Basisband abwarts gemischt untdigitalisiert. Der
SDR-Ansatz stellt eine Verallgemeinerung der Integratiom Multi-Band, Multi-
Standard und Multi-Mode Fahigkeiten dar.

Die drei oben genannten Attribute bedeuten im Einzelness dan SDR [28]

1. bezuglich der Hardware breite Frequenzspektren abdenkess (nulti-
band),

2. die Signalverarbeitung mehrerer Industriestandartis sititzen soll oder sie
nach einer entsprechenden Aktualisierung der Paransté&etnterstiitzen
konnen soll (hulti-standard,

3. bezuglich der Software diverse Modi und Funktionalit&tealisieren muss,
darunter Sprach- und Datendiensteu(ti-mode.

Dabei ist zu beachten, dass nicht jedes digitale Radio, idas éikroprozessor
oder einen digitalen Signalprozessengl. Digital Signal Processor, DSP) bein-
haltet, ein SDR ist. Ausschlaggebend ist, ob die wesemilichunktionalitaten
der physikalischen Schicht durch Software gesteuert uhdgrt werden kon-
nen [55, 78]. Die weitere Entwicklung des Konzepts des SDRs €ognitive Ra-
dio [21, 39] fuhrt den Begriff der Selbsterkenntnis (vemgl. self-awareness ab-
geleitet) des Terminals ein. Somit soll das Cognitive Rawdlider Lage sein, sei-
ne Umgebung wahrzunehmen und entsprechend agieren unerezagu kdnnen.
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Fur die in dieser Arbeit behandelten hochfrequenzbedmig@-Fehler ist vor al-

lem die Multi-Band-Fahigkeit von Bedeutung. Analoge Baune¢nte, die in breiten
Frequenzbereichen eingesetzt werden, missen sich im gasAmeitsspektrum
linear verhalten. Oft st63t man bei dieser Anforderung ahnielogische Grenzen.

2.1 Ubertragungstechniken fir mobile und drahtlo-
se Systeme

Vor der Betrachtung der Funkschnittstellen unterschibeli industrieller Stan-
dards bietet sich eine Ubersicht der meistverwendeten Mtdnstechniken an,
ohne auf die Einzelheiten der Filterkoeffizienten, des Ratemfbaus, der Kanal-
codierung etc. einzugehen. Zum einen kénnen aus der Andérseu Grunde lie-
genden Modulation viele Eigenschaften des Standardstettiterden, darunter
dessen Anfélligkeit fur I/Q-Fehler. Zum anderen werdenkdienpensierungsmog-
lichkeiten vom Modulationverfahren mitbestimmt.

Auf die konventionellen Vielfachzugriffsverfahren FDMAd TDMA wird hier
nicht naher eingegangen. Die Frequenzbegrenzung des&tipemtyskanals ist eine
Eigenschaft jedes Kommunikationssystems. Solange FDMA&imer Amplituden-
(ASK), Phasen- (PSK) oder Quadraturamplitudenmodul&ii@iM) kombiniert
wird, hat es keinen besonderen Einfluss auf die I/Q-Prohlé&malog ruft der Zu-
weisungsprozess von Zeitschlitzen fur die unterschibdhdNutzern keine unmit-
telbaren Auswirkungen beziiglich hochfrequenter Stok&dfbervor. Erst die Kom-
bination von FDMA bzw. TDMA mit den Modulationsarten CDM(And OFDM
fuhrt zu einer neuen Situation. Aus diesem Grunde, aber,aueih CDMA und
OFDM bei dem Mobilfunk der dritten Generation und in den di@en Netzwer-
ken Anwendung finden, werden diese ausfuhrlicher betrachte

2.1.1 Codemultiplex

Codemultiplex bezeichnet eine Datentibertragungsteahitibesonders effizien-

ter und flexibler Nutzung der vorhandenen Ressourcen, tiardie Bandbreite
und die Anzahl der notwendigen Basisstationen. Ansteled#eitschen Begriffes
wird meistens die Abkirzung CDMA verwendet, die flode Division Multiple
Accesssteht. In der verbreitetsten DSSS-CDMA Variante (DSSStdgtehDirect
Sequence Spread Spectiubelegen alle Benutzer des Systems wahrend der ge-
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samten Datentbertragung den selben Frequenzbereich.uieersignale der ein-
zelnen Nutzer werden jedoch orthogonal zueinander codieese Nutzer- und
Kanaltrennung durch Codes bedeutet, dass eine dynamisoheisding von Fre-
guenzen bzw. Zeitschlitzen fur die Nutzer nicht erforadrlist, auch wenn die
Verbindung von CDMA mit FDMA und TDMA in vielen Industriestdards prak-
tiziert wird (z.B. UTRA-FDD und UTRA-TDD).

]—")

A —>

1‘:; > Informationssignal
A Tc ®
Aad
] :
§ > pseudozufilliges
L Spreizsignal

]
' > CDMA-Signal

s(t)
C
L |
—

Bild 2.1 Erzeugung eines CDMA Signals

Durch die Codes, deren Ratg¢T, (Chiprate) hoher ist als die urspriingliche Bi-
trate1/7; (Bild 2.1), wird das Informationssignal auf ein Vielfachesr notwen-
digen Nyquistbandbreitgespreizt Die Bandbreitenerh6hung entspricht der Lan-
ge des Spreizcodes und der Anzahl der Chips, auf die ein Belallet wird.
Diese GroR3e wird als Spreizfaktor (SF) bezeichnet. Wieitseeewahnt, kann die
hohere Bandbreite von mehreren durch orthogonale Codessgheidbaren Nut-
zern belegt werden. Somit werden die Frequenzressourtizief verwendet. Als
Beispiel kann UMTS dienen, das eine spektrale Effizienz bi2,7 bit/s/Hz im
HSDPA-Kanal éngl.High Speed Downlink Packet Access) mit der Coderate 3/4
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erreicht, wobei sich der Begri€oderateauf die in der Sicherungsschicht stattfin-
dende Kanalcodierung bezieht.

Der Empfanger nutzt zur Rickgewinnung des urspriinglich&rmationssignals
den selben Code, mit dem das Signal gespreizt wurde. Dieaveteten Codes sind
binar und werden je nach Ausfiihrung aus einer Walsh-HadaMatrix [50] oder
durch das OVSF-Verfahren (Orthogonal Variable Spreadawdf) [72] generiert.
Daher bekommt man durch die erneute Multiplikation mit dgme$zcode im Ga-
loisfeld GF(2) das Informationssignal, wie im Bild 2.2 zinea ist.

T,

A —>
S > CDMA-Signal

L °

Aad
|_| t i
2 . pseudozufalliges
2 L Spreizsignal
t

= > Informationssignal

Bild 2.2 Entspreizung eines CDMA Signals im Empfanger

Das Produkt des gespreizten Signals mit dem Spreizcodeamgdhliel3end mit
einem Tiefpass gefiltert, da das Informationssignal einé&ikleinere Bandbreite
besitzt. In CDMA verwendete Spreizcodes sind zwar orthagaber deren zeit-
liche Verschiebungen haben diese Eigenschaft im Allgeememcht. Ein CDMA-
Empfanger muss deswegen zuerst eine grobe Akquisigngl(acquisition) mit
der Genauigkeit voa-1 Chip durchfiihren und dann fir standige Synchronisation
mittels Trackingsorgen [83].
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Die allgemeine Gleichung fir ein CDMA-moduliertes Signakd\utzerst lau-
tet [26]

Sk(t) = i dk(n)ck(t — nTb), (2.1)

n=—oo

wo die Folge{di(n)} die NRZ-codiertenon Return to Zefplnformationsbits
des Nutzerg bezeichnet undy () die Spreizsequenz darstellt, mit der die Informa-
tionsbits multipliziert werden. Diese Spreizsequenztséth aus den so genannten
Chips zusammen:

M—1

ck(t) = Z ck,mg(t —mTy) (2.2)

m=0

M = T,/T. ist der Spreizfaktorg(t) ist im einfachsten Fall ein Rechteckimpuls
der Dauef.. Der individuelle Spreizcode des Nutzérkann als Vektor dargestellt
werden:c, = [Ck.0sChits- s char—1)T . In einem CDMA-System mi& Nutzern,
wobei K < M ist, werden die unterschiedlichen Nutzerkanéle durchogiwhale
CodesC = [cg, 1, . - ., k1] getrennt. Es ergibt sich das gesamte Signal

K—

s(t) = sk (). (2.3)

k=0

jary

Ohne Beschréankung der Allgemeinheit wird das Summensigaeth der Digita-
lisierung fur eine Bitdauer betrachtet. Unter Verwendueg dektornotation fir

die Nutzerdaten auf Biteber?e: [do,dy,...,dx_1]T kann der Spreizvorgang als
eine Matrixmultiplikation dargestellt werden:

s=Cd (2.4)

Dabei stellts das Summensignal auf Chipebene dar. Die Annahme orthagronal
SpreizcodesC” C = I fiihrt zu folgender Beschreibung des Entspreizvorgangs,
der im Bitsignale = [eq, €1, ..., ex_1]T resultiert:

e=CHS=CHC d=¢ (2.5)

Laut GI. (2.5) kdnnen alle Informationsbits aus dem Ges@més wiedergewonnen
werden. In real existierenden Ubertragungskanalen istfeimerfreie Decodierung
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des entspreizten Signals jedoch nicht moglich. DSSS-CD#tAehr empfindlich
gegeniubeMultiPath Interferenc€MPI) und Multiple Access Interfereng@Al).
MPI entsteht durch die Ausbreitung von Signalen tber mehPéade von einem
Sender zu einem Empfanger. Die Uberlagerung der tiber ehiediiche Pfade an-
gekommenen, also auch unterschiedlich verzégerten $igkahn zu Interferenz
fuhren, welche die Signalqualitat beeinflusst. MAI dagegenfiasst Interferenzen.
die Folgen eines Vielfachzugriffs auf den selben Kanal saiso Signale unter-
schiedlicher Nutzer einbeziehen.

Wird bei der Positionsbestimmung das Verfahren der Katicelagenutzt, so sind
kurze Umwege der indirekten Pfade kritisch, weil die Tremmpuon direktem und
indirektem Signal schwierig wird (insbesondere, wenn deekte Signal nicht ge-
messen werden kann). LAngere Umwege sind aufgrund derrgroReitdifferenz
einfacher zu erkennen und zu eliminieren.

In einer Mehrwegeumgebung kann nicht mehr dafur gesorgieverdass die Co-
des vollstandig orthogonal zueinander sind. Anders algibriZugriffsverfahren
FDMA und TDMA ist die maximale Kapazitat des CDMA-Systemdqgeh nicht

durch eine starre Anzahl von verfiigbaren Frequenz- oddkatgilen begrenzt.
Vielmehr muss durch standiges Uberwachen des Signal- zarStind Rauschver-

haltnisse m> sichergestellt werden, dass die Qualitat der Ubertrageng b
der momentanen Teilnehmerzahl gewahrleistet ist. Da sitlzunehmender An-
zahl der Nutzer die Ubertragungsqualitat fiir alle Teilnehwerschlechtert, spricht
man in englischsprachiger Literatur vgraceful degradationBild 2.3 verdeutlicht
diese Zusammenhéange. Entspreizt wird der SignalanteilN&th der Multiplika-

tion mit dem Spreizcode tritt er in der spektralen Leistuhgste deutlich hervor.

Der populéarste CDMA-Detektor, der RAKE-Empfanger, intetgert alle Nutzer-
kanale aufRer dem zu dekodierenden als Rauschen [26]. hgsséihigere Losun-
gen bieterMultiUser Detector(MUD) oder die Frequenzbereichentzerruegdl.
Frequency Domain Equalization, FDE) [34]. Eine detaitkeknalyse des sehr for-
schungstrachtigen Themas CDMA-Detektion wirde den Rahdneser Einflh-
rung sprengen.

2.1.2 Orthogonale Mehrtragerverfahren

Die Grundidee von OFDM besteht darin, hochratige Datensriin mehrere nie-
derratige Signalstrome zu unterteilen, deren PSK oder QAMIle auf zueinan-
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Bild 2.3 Entspreizung mehrerer gestérter DSSS-CDMA Signale

der orthogonale, also sich gegenseitig nicht beeinflugséimdertrager moduliert
werden. Mit der Parallelisierung der Datenubertragundawnerert sich die Dau-
er des OFDM-Symbols gegentiber einem Eintragersystem mgefleen Gesamt-
datenrate entsprechend. Die mehrwegebedingte Interdyimtieoferenz (ISI) ist
deswegen geringer und kann sogar durch den Einsatz vonZdewtallen in je-
dem OFDM-Symbol vollstandig eliminiert werden. Das Scimtervall wird mit
einer zyklischen Erweiterung des OFDM-Symbols gefullt, kmerkanal Interfe-
renz engl.InterCarrier Interference, ICl) zu vermeiden.

Nicht nur bei OFDM, sondern auch in konventionellen FDM48ysen, die meis-
tens im Rahmen der Mehrfachzugriffstechnik FDMA angewémnderden, sind
hochratige Datenstréme auf mehrere Kanale mit jeweilsneig@ragerfrequenz
verteilt. Das klassische FDM-Verfahren leidet in seinespuiinglichen Form unter
geringer spektraler Effizienz, nicht zuletzt wegen der Uragegkeiten des Fron-
tends, die relativ breite Schutzb&nder notwendig mach&DND dagegen kann
ohne Schutzbander arbeiten, weil die Bedingung der getgeseOrthogonalitat
fur alle Untertrégerpaargf, f;) erfullt ist:

/ g(t)2e2rhte=i2mhitqr — C5(k —1) firalle0 <k, 1 < L, (2.6)

— 00
wobeig(t) eine bestimmte Impulsformung darstellt.

Dabei wird mit L die Anzahl der Untertrager bezeichnet. Fir ein OFDM-Symbol
kann das Signal in der komplexen Basisband-Darstellungfelgt beschrieben
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werden [41]:

L
L1

s(t) = I=—%
0 sonst

orlizts ..
dyp e T furt, <t <ts+ 1T 2.7)

Das komplexe Basisband Signal in GI. (2.7) beschreibt¢ats# die inverse Fou-
riertransformiertengl. Inverse Discrete Fourier Transform, IDFT) derASK-,
PSK- oder QAM-Symbole. Um die Recheneffizienz des Verfahianerhdhen,
wird fir gewohnlich anstelle einer IDFT eine IFFT durchdetiilm Gegensatz zu
den von der IDFT bendtigteh? komplexen Multiplikationen (die eigentlich Pha-
senverschiebungen sind), gentigen der ||’-§4:53'92(L) komplexe Multiplikationen,
vorausgesetzt ist eine Potenz von 2 [51].

Im Bild 2.4 werden als Beispiel drei Untertrdger eines OFDIgn&ls gezeigt.

In der Realitat konnen die Signale auf den Untertragernraciéedliche Phasen
und Amplituden aufweisen, worauf hier der Vereinfachungeveverzichtet wur-
de. Auch kénnen diverse Untertrager diverse Symbolalpgieabézen. Man beob-
achtet, dass die Untertrager eine unterschiedliche, atraer gleiche Anzahl der
Zyklen innerhalb einer Symboldaué; haben. Bei benachbarten Untertragern un-
terscheidet sich diese Anzahl um 1. Tatsachlich sind akeé&nzen von OFDM-
Untertragern Vielfache einer Basisfrequenz. Aus diesgeischaft folgt die Or-
thogonalitat.

Soll derk-te Untertrager aus Gl. (2.7) demoduliert werden, wird dgsa& zuerst
mit der Frequenz /T, abwartsgemischt und dann Ul€rintegriert. Die Integra-
tion liefertim Falle des Untertrageksdas Symboli;,, 1, o multipliziert mit einem
konstanten Faktor, wie in GI. (2.8) gezeigt. Alle anderemddniger verschwinden
aufgrund der Summenorthogonalitét.

L
3—1

bt T —]27rkt_ts ]27rlt_ts
e Ts g dyre Ts dt
ts
=L
L
271 to+Ts o
_ p2m(i—k) Lt
=L ta
2

Die endliche Symboldauér,; beschreibt ein Zeitfenster, wahrend dessen ein Sym-
bol existiert. Demzufolge kann ein OFDM-Symbol als die &ad eines Recht-
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eckfensters der Zeitlangg mit L Diracimpulsen auf allen Untertragerfrequenzen
dargestellt werden. Der Zusammenhang wird im Frequen2iidieutlich.
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Bild 2.4 Orthogonale OFDM-Trager im Zeitbereich

e i e

Bild 2.5 Orthogonale OFDM-Tréager im Frequenzbereich
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Anders als bei den konventionellen FDM-Systemen Uberlagposh die Spektren
der OFDM-Untertrager. Das Wichtige ist aber, dass an ddieSteo ein Untertra-
ger seine maximale Leistungsdichte hat, alle anderen tdaggr gleich Null sind.
Da ein richtig synchronisierter Empfanger genau diese &Vebtastet, kann das
Signal fehlerfrei decodiert werden.

Unter realen Bedingungen sind einige weitere Mal3hahmeg,nit ISI und ICI
zu eleminieren. Das Konzept von OFDM hat sich in Mehrwegesden als sehr
leistungsstark erwiesen, weil die Symboldauer eihddntertrager umfassenden
Systemsl mal langer wird. Ankunftszeiten der Mehrwege werden relkiirzer
und kénnen mit einem Schutzintervall (Gl) abgefangen wer@as Schutzinter-
vall soll langer sein als die erwarteten zeitlichen Unteiesde zwischen den Mehr-
wegen. Im stationaren Betrieb gentigt meistens ein Gl vongeeals 1 ms. Das Gl
kénnte im einfachsten Fall eine Sendepause sein. Das wirdéermeidung von
ISI zwar reichen, aber fur eine zusatzliche ICI sorgen. &lasbene Untertragersi-
gnale wurden nicht mit einer ganzzahligen Anzahl der Penad einT-Fenster
passen. Die Idee, die dieses Problem behebt, ist denkbackeinVahrend des
Schutzintervalls werden die Untertragersignale peradfsrtgesetzt, so dass kei-
ne Ubergangsstellen zwischen dem Gl Signal und dem OFDMb8lentstehen.

OFDM-basierte Systeme werden in vielen Kommunikationsioclen eingesetzt,
u.a. bei WLAN-Standards und im digitalen Fernsehen DVB-&it Burzem wird
auch die Verbindung von OFDM und CDMA in Form von MC-CDMMJlti
Carrier CDMA) auf Einsatzmadglichkeiten untersucht. Ein CDMA-Sadwird bei
MC-CDMA Uber alle Untertrager des zu Grunde liegenden OFBydtems ge-
spreizt.

2.2 Standards und Anwendungsbereiche

Im Vordergrund der Entwicklung jedes einzelnen Funksystkegen die Anforde-
rungen einer bestimmten Nutzergruppe, wobei die wictgigsénnlinie zwischen
den kommerziellen und militarischen Anwendern gezogerdemkann. SDR bie-
tet sowohl den zivilen als auch den militdrischen Nutzene &eihe von Vorteilen,
Uber die einzelne Kommunikationssysteme nicht verfigeahavenn sie speziell
fur ihre Bedurfnisse zugeschnitten wurden.

Gerade aus dem militarischen Bereich kommt mit der Soft@meamunications
Architecture (SCA) [67] die momentan einzige allgemeitigél Beschreibung der
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Schnittstellen und interner Organisation eines Softwa@ed Radios. Die SCA
wurde als Teil dedoint Tactical Radio Systeni3TRS) vom SDR Forum definiert.

Non-CORBA Non-CORBA Non-CORBA
Modem Security /o
/1 Components Components Components
X Physical LS
RF API
I 10 10 1 10 | Y 1l 10 10
I 1 [ 10 > 1 10 | 1 I 1
Modem Modem Link / Network Security Security Security Link / Network /0 /o
Components || Adapter Components Adapter || Components || Adapter Components Adapter|| Components
[Macapr ] [ LLC/Network API Security APL] [ [ LLC/Network API VOAPI ]
CF Interface Definition Language (“Logical Software Bus” via CORBA) |
i 7T 7T 7T
[ ] [ T ] [ [ ] | T ] |
[ T [ T
CORBA ORB and Core Framework CORBA ORB and Core Framework
$erv1ces Services and S@rvwes Services and
(Middleware) Applications (Middleware) Applications
Operating System Operating System
Network Stacks and Serial Interface Services Network Stacks and Serial Interface Services
Board Support Package (Bus Layer) Board Support Package (Bus Layer)
Black Hardware Bus Red Hardware Bus

Bild 2.6 JTRS Software Communications Architecture, Quelle: [67]

Die von der amerikanischen Armee und den Streitkraften rendeéATO-Lander
vorangetriebene Entwicklung der SCA strebt eine mogliblaste Flexibilitat des
Terminals an. Bei entsprechender Hardwareausstattutensolehrere Kommu-
nikationsstandards im Echtzeitbetrieb unterstitzt werde unterstiitzende Wel-
lenformen (andere Bezeichnung der Luftschnittstellejdigzsich in den meisten
Publikationen und in dieser Arbeit auf die Bitlibertragwsuscht und die Siche-
rungsschicht des ISO/OSI-Modells) werden im IdealfallRdsameter Gbertragen.
Sollte die Kernhardware tber die gewtinschten durch Paexrattuerbare Funk-
tionalitaten nicht verfiigen, kdnnen zusatzliche Hardwangponente angeschlos-
sen werden. Die Schnittstellen zwischen dem CORBA-basiddkalen System-
bus engl. Common Object Request Broker Architecture) und der So#deidini-
tion des Kommunikationsstandards bzw. den zusatzlichedwlaekomponenten
stellenapplication programming interfacg#\PIs) dar.

Ein hoher Wert wird auf die Trennung zwischen den sicherehwarzen.engl.
black hardware bus) und den nicht sicherheitsrelevantgar(rengl.red hardware
bus) Komponenten gelegt, die die militarischen Einsatdrolikeiten auf Kosten
der Flexibilitdt des gesamten Systems erhdhen.
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Im zivilen Mobilfunkbereich wird solch eine Trennung nigtraktiziert. Sonstige

Grundsatze bleiben jedoch identisch, inklusive der paterbasierten Beschrei-
bung der Standards [27]. Auch die urspringlich innerhatbdddrS definierte SCA
kann fur andere Systeme Ubernommen werden [60], was delgEiéo ersten ko-

stenloseropen sourc&SCA-Implementierung deutlich zeigt (OSSIE) [44].

Von Bedeutung fur das hier beschriebene Szenario ist, imeiigewisse Funktio-
nalitdten in den gewéhlten Standards innerhalb eines SIBRaBmetrisierbar an-
gesehen werden kdnnen. Dies betrifft in erster Linie dieenduickelten Empfan-
geralgorithmen zur Kompensierung hochfrequenzbedirigghter. Die 1/Q-Fehler
sind unabhéangig von der jeweiligen KommunikationsplaitfoDenn die Fehler
hangen nicht von der Wellenform ab, sondern von den Nichlit#en und Nicht-

linearitaten der SDR-Hardwarearchitektur. Die Kompemnsig der Fehler, sobald
sie im digitalen Basisband stattfindet, h&ngt jedoch starkden Signalverarbei-
tungsalgorithmen in den Standards ab, wie im Kapitel 5 etrlaéd.

Der OFDM-basierte WLAN Standard nach IEEE 802.11a und devi@fbasierte
UTRA-FDD Standard reprasentieren zwei sehr unterscitieelldrahtlose Tech-
nologien. Trotz all der Unterschiede ist es sehr wiinscheriswber ein Sender-
Empfanger-Paar zu verfigen, das beide Systeme ohne veaiteterstitzt. Vor al-
lem die bereits erwahnte Komplementaritat sorgt flr eiigasgrochenes Interesse:
Wahrend WLAN hohe Datenraten in einer stationaren Hot-Station anbie-
tet, konnte im laufenden Betrieb auf UMTS umgeschaltet eerdalls der Nutzer
den WLAN-Versorgungsbereich verlasst oder sich in einehiMiegeumgebung
bewegt, die aufgrund von begrenzten Schutzintervallehtnion IEEE 802.11a
unterstutzt wird.

Fur den Aufbau eines SDRs, das beide Standards unterssiitdie Analyse der
involvierten Systeme unabdingbar. Daher wird im Folgenaeihdie Luftschnitt-
stellen von UTRA-FDD und IEEE 802.11a naher eingegangeme Eusammen-
fassung der wichtigsten Parameter beider Systeme bidietl&2.1.

2.2.1 UTRA-FDD Standard

UTRA-FDD ist neben UTRA-TDD eine der zwei Luftschnittsezlinnerhalb des
terrestrischen UMTS. Beide Luftschnittstellen sind rartveile Bestandteile der
IMT-2000 Gruppe geworden. Der UMTS-Standard wurde seit degenannten
Release 99nehrmals erganzt, nachgebessert und an neue Anwendueighieer
angepasst. UnterstitzRelease 9®atendienste bis theoretisch 2 Mbit/s (praktisch
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| | UTRA-FDD | IEEE802.11a
Anwendung Mobilfunk 3G WLAN
Frequenzband UL: 1,92-1,98 GHz; 5,15-5,35 GHz;
DL: 2,11-2,17 GHz 5,725-5,825 GHz
Gesamtbandbreite 120 MHz 300 MHz
Kanalbandbreite 5 MHz (3,84 effektiv) 20 MHz (16,6 effektiv)
Duplexverfahren FDD FDD
Zugriffsverfahren CDMA CSMA/CD
Symbolalphabeten UL: duales BPSK; BPSK, QPSK,
DL: QPSK; 16 QAM, 64 QAM
abRelease Buch 16 QAM
Max. Datenrate Release 992 Mbit/s; 54 Mbit/s
Release 514,4 Mbit/s

Tabelle 2.1Die wichtigsten Parameter von UTRA-FDD und IEEE 802.11a

jedoch nur 384 kbit/s im Downlink und 64 kbit/s im Uplink), saurde mit der
Release %us dem Jahre 2002 die Technik HSDPA mit der maximalen Detienr
von 14,4 Mbit/s (praktisch bis 3,6 Mbit/s) eingefiiHRelease 6olgte zwei Jahre
spater mit HSUPA (fur Uplink) mit 5,8 Mbit/s, wobei auch hpaktisch erzielbare
Datenraten deutlich niedriger als die theoretische Grarmzden [1].

UTRA-FDD basiert auf CDMA mit einer FDD-Komponente. Der &dard defi-

niert insgesamt 12 Trager, die im 2 GHz-Bereich angesiaiiait Die Bandbrei-
te jedes Frequenzkanals betrdgt 5 MHz. Dank Scramblingeulieselben Fre-
guenzkanéle in benachbarten Zellen belegt werden. Somit &ar Frequenzwie-
derholungsfaktor theoretisch auf 1 reduziert werden. Alpdlsformer dient ein
Wurzel-Cosinus-Roll-off-Filter mit dem Roll-off-Faktd@,22. Der Chiptakt ist auf
3,84 Mchip/s festgelegt (der Unterschied zwischen 3,84 MiHd 5 MHz lasst

sich damit erklaren, dass die Flanken des breitbandigaraigicht beliebig steil
abfallen kdnnen und die Schutzabstéande im Frequenzbdyerdgitigt werden). Zu-
satzlich zu dem in friiheren Standardversionen verwend@R8K-Alphabet wird

16 QAM im Paketbetrieb verwendet. Der Standard beschreibkl die physikali-

sche Schicht als auch die Sicherungsschicht, wobei diel@giarungsmethoden,
die im letzteren Teil des Standards festgehalten werderdiélihier behandelten
Effekte weniger Bedeutung haben. Deswegen wird im Folgedée Schwerpunkt
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auf die Spreizung und das Scrambling und nicht auf die Kaftgidung bzw. die
Rahmenstruktur gelegt.

Der Standard definiert eine Reihe zugewieseergl.dedicated) Kandle, die Daten
oder Kontrollinformationen beinhalten. AuRerdem wird iratftnen des Standards
der oben genannte paketorientierte Zugang angebotenefreed neben de®ha-
red-Channelbetrieb auch weitere zugewiesene KanéaleRéddase bindRelease 6
kénnen mit der Grundstruktur d&elease 98oexistieren. Weiterhin missen nicht
alle Kanale in jeder Zelle vorhanden sein. Eine besondei&sg im Rahmen die-
ser Arbeit hat der Pilotkanal (Common Pllot CHannel, CPI@HJ der Synchro-
nisationskanaléngl.Synchronization CHannel, SCH). Dank der darin enthaltenen
bekannten Symbole, kdnnen SCH und CPICH von datengesitfdtmrithmen
u.a. zur Kompensation der 1/Q-Fehler verwendet werdenadélt sich dabei um
Kanéle, die nur im Downlinkbetrieb existieren, d.h. in derbMndung von der BS
zum Mobilterminal (in der UMTS-Nomenklatur audbser EquipmentUE, ge-
nannt). Einer Bemerkung aus dem Kapitel 1 entsprechend,si¢h die hier dar-
gebotene Standardbeschreibung auf das mobile Empfamgebgschranken, d.h.
es wird nur die Downlink-Datentbertragung behandelt. DadiRenstruktur des
UTRA-FDD-Standards wird in Bild 2.7 dargestellt.

—>»|[¢—— Zeitschlitz ] — pjj&— Zeitschlitz 2 ——

Pilot||” Daten 14, TPC JTFCIL]~ Daten 2/ 4Pilot|[ Daten 11 TPC
DPCH

CPICH - SF =256

SCH (PSC+SSC) - ungespreizt

Bild 2.7 PhysikalischeKanéle im Downlick eines UTRA-FDD-Systems

Der CPICH enthélt bekannte komplexe Symbole und wird mieeirsF=256 ge-
spreizt. Eigentlich gibt es zwei CPICHSs: Der priméare CPI(eht als Referenz-
kanal fir die Phasenlage fir mehrere andere Kanéle, unterem SCH und die
Kontrollkanale. Pro Zelle gibt es nur einen einzigen priema€PICH, der den pri-
maren Scramblingcode der Zelle nutzt und mit einem festesuyriebenen Spreiz-
code gespreizt wird. Der sekundare CPICH wird selteneresieigt. Er kann als
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Referenz fur den DPCHefgl.Dedicated Physical CHannel) dienen. Im Gegensatz
zum primaren CPICH kann er mit Antennenarrays auch nur Ubdoéreiche ei-
ner Zelle ausgestrahlt werden und unterschiedliche Sdmagalund Spreizcodes
verwenden, die dem UMTS-Endgerat von hdoheren Protokadstdn mitgeteilt
werden.

Der SCH ist ein Kanal, der nicht gescrambelt Uber die ges@eite ausgestrahlt
wird. Das ist auch der erste Kanal, der nach dem Einscha#srivitbbiltelefons,
noch vor der Initilerung einer Verbindung, decodiert wid.dient der Ermittlung
der Zelleninformation. Der SCH gliedert sich in einen pner@SCH, der fur die
Zeitschlitzsynchronisation verwendet wird, und in einekundaren SCH, der fur
die Zeitrahmensynchronisation und die Gruppenzugehéttigierantwortlich ist.
Anders als CPICH ist der SCH zu den Daten- und Kontrollkamaleht orthogo-
nal, was Stérungen zur Folge haben kann. Der SCH belegthaleginesSlotsvon
2560 Chips nur die ersten 256 Chips. Die restlichen Chipsl@revon einem physi-
kalischen Kontrollkanal (genaue Bezeichnung Primary-@mm Control Physical
CHannel, P-CCPCH) per Zeitmultiplex genutzt.

Von wenigen Ausnahmen abgesehen, werden die UMTS-Kanéb @preizung
auf die Bandbreite von 5 MHz gebracht. Als Spreizcodes komaieeOVSF-Codes
zur Anwendung. Im Gegensatz zu den Walsh-Codes ist die Auswéhogona-
ler OVSF-Codes auch dann auf eine einfache Art moglich, wemarschiedliche
Spreizfaktoren eingesetzt werden. Das Bild 2.8 zeigt detleGaum, aus dem or-
thogonale Codes unterschiedlicher La4nge ausgewahlt weklesgegangen wird
von dem einelementigen VektErl,Oz (1). Daraus werden zwei neue Codes gebil-
det, indem der Ursprungscode zweimal wiederholt wird odeten Ursprungscode
die Elementweise mit -1 multiplizierte Ursprungsfolge ahgngt wird. Es entsteht
ein binar gegliederter Codebaum. Bei konstanter Kanaltraiig und Chiprate
kann die Datenrate (im Sinne von Symbolrate) durch die Wakl $F angepasst
werden. Es ist bemerkenswert, dass die Spreizcodes im Dadwmtht nur far die
Bandspreizung, sondern auch fur die Identifizierung ddn&éamerkanale verwen-
det werden. ldeale Hardware vorausgesetzt, gibt es keineh®gnisationsproble-
me, weil es sich um eine Punkt-zu-Mehrpunkt Verbindung len8omit werden
alle Signale synchron in der Zelle ausgestrahlt.

In der Uplink-Richtung sind die Signale, die von verschresle Teilnehmerend-
geraten versendet werden, zwangslaufig nicht synchronzé@téchen Verzoge-
rungen der ankommenden Signale machen die Vorteile dertungiich paarweise
orthogonalen OVSF-Codes zunichte, denn die Verschiebuage OVSF-Codes
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Bild 2.8 Das Prinzip des OVSF

sind nicht orthogonal und die Nutzerkanale kdnnen nicht mvelneinander ge-
trennt werden. Ein weiteres Problem ergibt sich im DownliBivar bleiben die
Nutzerkanéle orthogonal, aber nur innerhalb einer iselireZelle. Sollte es meh-
rere benachbarte Zellen geben, mussten die zur Verfugehgrsien OVSF-Codes
auf die Zellen verteilt werden. Daher wurden im UMTS-Stadd#ie Scrambling-
codes eingefuhrt. Sie werden auf der Chipebene verwendetigmen nicht zur
Bandspreizung, sondern gewahrleisten die orthogonalée@Gody der Zellen im
Downlink und die orthogonale Codierung der Teilnehmer inlitkp Die Scramb-
lingcodes werden aus den Goldfolgen erzeugt, die wiedeufrden sogenannten
Maximalsequenzen basieren [50].

2.2.2 Wireless LAN Standard nach IEEE 802.11a

Seit der 70er Jahre unternahm IEEE diverse Aktivitdten imeiBa der LANS.
Die IEEE-Standards 802.3 (Ethernet), 802.4 (Token-Bud)802.5 (Token-Ring)
bilden heutzutage (Ethernet) oder im historischen Kontéaken-Architekturen)
weit verbreitete Grundlagen fur den Aufbau von drahtgelbmed LANS [42]. Der
802.11 Standard wurde im Jahre 1997 herausgegeben undligsiztAktivitaten
fur drahtlose LANSs fort. Der urspringliche IEEE 802.11 Skard spezifiziert die
Zugriffskontrollebene €ngl. Medium Access Control, MAC) und auf physikali-
scher Ebene die Ubertragung Uber Infrarot und tber Funk #rGHz-Band mit
einer maximalen Datenrate von 2 Mbit/s.
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Der IEEE 802.11a Standard [24] wurde 1998 verabschiedekand als die phy-
sikalische Schicht betreffende Erganzung des IEEE 80h@i2sehen werden. Es
wurde die OFDM Modulation mit 48 Datentragern und vier Ritdgern eingefihrt.
Der OFDM-Datenstrom wird mit Hilfe eines IFFT-Blocks ergguDie FFT/IFFT-
Lange betragt 64, d.h. 12 Stellen in dem FFT-Datensatz wentit belegt: eine,
die der Frequenz 0 Hz entspricht, und 11 weitere, die dendtécH-requenzen
entsprechen. Der Unterschied zwischen der Anzahl alleetthager (52) und der
FFT/IFFT-Lange (64) entspricht derero paddingind fuhrt zu einer feineren Ras-
tung der Frequenzen.

Die beim IEEE 802.11a verwendeten héherwertigen Alphatiese64 QAM) er-
madglichen eine Datenrate von bis zu 54 Mbit/s. Es wurde d&sBand (Abkur-
zung vorindustrial, Scientific and Medical) um 5,2 GHz gewahlt. @ieStandard
ist weltweit der erste, der OFDM in einer paketorientierBatenibertragung an-
wendet (vergleiche [41]).

Aus Grinden, die bereits im vorigen, dem UMTS gewidmetencAb#t genannt
wurden, werden die Kanalcodierung und andere Funktic@tahtder Sicherungs-
schicht nicht naher betrachtet. Dafir soll aber die physi&lae Schicht nédher un-
tersucht werden, insbesondere die Art und Weise wie die Ofiddulation zum
Einsatz kommt und welche Trainings- und Pilotsignale inkbenpensation hoch-
frequenzbedingter Fehler einbezogen werden kdénnen.

Der Parameter, der das grofdte Gewicht bei der Bestimmungysemeigen-
schaften und Anwendungsgebiete hat, ist das Schutzititeora 800 ns. Dieses
Gl schatzt vor ISI in einer Mehrwegeumgebung. Messunges,jirdigeschlosse-
nen Raumlichkeiten durchgefuhrt wurden, bestétigen, di@s8erzégerungsspan-
ne engl.delay spread) in einer Biiroumgebung nicht mehr als 200 madidi 9],
was eine maximale Verzogerung von weniger als 800 ns beviddg Gl wird mit
der zyklischen Erweiterung des Datensignals geflllt. Datkebeinen zusétzlichen
Schutz vor ICI.

Die Gesamtbandbreite des OFDM Signals betragt 20 MHz (52rtrager mit
312,5 kHz Untertragerabstand, zusatzlich dazu Schutmathstzu den benachbar-
ten Frequenzbandern). Im Zeitbereich ergibt sich als Kehrder Grundfrequenz,
die zugleich Untertragerabstand ist, eine SymboldaueBy®ps. Zusammen mit
dem Gl resultiert es in einer Gesamtsymboldauer vps.4

Mehrere OFDM-Symbole kdnnen aneinander gereiht und soméizem Paket
werden. Die ersten 1fis eines Pakets, die 4 OFDM-Symbolen entsprechen, wer-
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den von einer Praambel belegt. Danach folgt das sogenaigralf@ld mit der
Steuerungsinformation, z.B. Uber das in folgenden OFDMhSylen verwendete
Alphabet. Diese Struktur wird in Bild 2.9 veranschaulicht.

us+8us=16ps

10x 0,8 us =8 us 2x08us+2x32us=8pus |0.8us+3.2us=4ps
T’T’T““““F’T’T) i : !
ottty bttt t th(GIZ T, T, <GI Signal
/A B || 1 1 1 L
Signalerkennung, Feine Frequenz- Datenrate,
Verstiarkungsregelung, versatzschétzung, Paketlinge
« Tragererkennung | A Kanalschitzung N

Grobe Frequenz-
versatzschitzung,
Zeitsynchronisation

Bild 2.9 Die Struktur der Praambel und des Signalfeldes im IEEE 8G2Haketauf-
bau

Sowohl die kurzen als auch die langen Trainingssymbole ciarRbel weisen ein
Peak to Average Power Rat{®APR) von lediglich 3 dB auf, was deutlich weni-
ger ist, als das PAPR zufallig erzeugter OFDM Daten. Damitweinem Verlust
der Symbole bei nichtlinearen Verstarkern vorgebeugt.ehd@mn ermoglicht die
Praambel-Struktur die Decodierung der Trainingssymbateels eines einfachen
Korrelators auf der Empfangerseite. Durch eine Symmaeatrakeren Struktur kon-
nen die Trainningssymbole jeweils als zwei Symbole der edfd s mit einem
Gl von 1,6 us interpretiert werden. Dies bietet einen zuséatzlichenu&chm ei-
ner Mehrwegeumgebung. Neben den Trainingssymbolen im étgades Pakets
werden vier von insgesamt 52 Tragern mit bekannten kompleiahtmodulierten
Symbolen belegt. Diese bekannten Untertrager, auch Rilgg@annt, kbnnen in
diverse Schéatzalgorithmen einbezogen werden.

Im Gegensatz zu UMTS gibt es in einem IEEE 802.11a SysteneKkagrarchi-
sche Struktur, die eine Unterscheidung zwischen Downlm Uplink ermaogli-
chen wirde. Der Standard wird relativ einfach gehalten| sugikomplizierte Ka-
nalentzerrungstechniken bei stark verénderlichen Kandezichtet wurde. IEEE
802.11a eignet sich nur fur einen stationdren bzw. nomaers8etrieb. Entschei-
dend ist dabei nicht die Geschwindigkeit (die Dopplerviersisung zerstort die Or-
thogonalitat der Trager bis zu relativ hohen Geschwindigkenicht), sondern die
Verzogerungsspanne und die zeitlichen Veranderungen desl&
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2.3 Systemarchitektur

Beziglich der Zweckmafigkeit eines SDRs mit UMTS und WLAMKtgs kaum
Zweifel. Sowohl die Marktrelevanz einer solchen Ldosung alsh die Anwen-
dungsbereiche beider Systeme entsprechen den Vorausgetzdes Software De-
fined Radios. Einzelne Architekturen und Implementieramgglichkeiten missen
jedoch Uberlegt werden (vergleiche [6]).

Eine breite Palette an analogen Verarbeitungsmdogliobkaies RF Signals teilt
sich heutzutage den Kommunikationsmarkt. Der offengidindl Trend zielt auf die
Reduktion der Anzahl der benétigten Funktionalblocke unidée Integration des
Analogteils mit den Basisband-Komponenten in einem eazighip.

2.3.1 Heterodyne Architektur

Die klassische heterodyne Architektur wurde 1918 von Aramgj [33] eingefihrt
und wird seit damals ununterbrochen verwendet. Wie in Bild) 2largestellt, wird
das hochfrequente (RF) Signal zuerst auf eine Zwischeméren (IF) abwartsge-
mischt. Im nachsten Schritt erfolgt eine vom I/Q Demodulattngenommene Ab-
wartsmischung ins Basisband.

Mischer AGC Tiefpass

Q
RF-  IF-

LNA Mixer Filter 90°

| o~y ~y Y

Bandpass Bandpass LO
I
J;b— ] s
erster LO Mischer AGC Tiefpass

Bild 2.10 Heterodyne Empfangerarchitektur

Einerseits kdnnen einige Elemente, insbesondere daseHpeegienzfilter €ngl.

image reject filter), nicht integriert werden und mussenea@b der elektroni-
schen Schaltung platziert werden. Die Integrationspraoblsind eine Folge der
hohen Anforderungen, die Spiegelfrequenzfilter erfullérssen. Andererseits bie-
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ten heterodyne Empféanger Vorteile bezlglich Sensitiviektivitat und Inter-
modulationsverhalten gegentber anderen Architekturen.

Es ist auch erwahnenswert, dass heterodyne Architekturtien auf eine rela-
tiv einfache Weise in sehr hohen Frequenzbereichen amigdsigerden kdnnen.
Dementsprechend oft werden Empfanger der hochfrequekted B02.11a und
HIPERLAN/2 Systeme heterodyn aufgebaut.

Eine weitere positive Eigenschaft eines heterodynen WIENpfangers gegen-
Uber der homodynen Bauweise (siehe Kapitel 2.3.2) ist d=a€he, dass das Leck-
signal engl.leakage) zwischen dem lokalen Oszillator und der RF dank Nés
und der Antennenselektivitat besser unterdriickt werdan kaoch es gibt einige
hardwarebedingte Probleme, die in einem heterodynen Emgeféauftreten kon-
nen. Beim WLAN werden besonders hohe Rauschanteile audgtes Funkelrau-
schens des LNAs ins IF-Band aufwartsgemischt, wie im Bild Zlargestellt wird.
Die Eckfrequenz eines LNAs kann mehrere Megahertz betrader@ngig von den
Abmessungen des Transistors. Trotz der im Falle von IEEE18@2hohen Band-
breite von 20 MHz kann das Funkelrauschen zu einer betrélctl Minderung
des Signal-zu-Rauschverhaltnisses fuhremg(. signal to noise ratio, SNR). Bei
einer aktiven Mischertopologie kann neben LNA auch der &ggdes Mischers
zum Funkelrauschen beitragen.

0 5,2 GHz

2,6 GHz

Bild 2.11 Aufwartsmischen des gespiegelten Signalbandes bei WLAN

Ein entsprechend belastbarer Mischer stellt den Kern denhg des Funkelrausch-
problems dar, das in [11] prasentiert wurde. Eine kapaziepplung zwischen
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dem LNA und dem ersten WLAN Mischer sorgt fur die Eliminiegudes Fun-
kelrauschens. Ein weiteres Problem kann jedoch bei nidreahender Isolation
zwischen den LO- und IF-Eingangen des ersten MischerseteifirDer LO-Tréager
kénnte somit die Mittenfrequenz des IF-Bands treffen. kaigwirden Sensitivi-
tatsprobleme auftreten, die nur mit einer isolationssictien doppelt ausgewuch-
teten Mischertopologie zu mildern waren. Ferner beachte anah die hohen Li-
nearitatsanforderungen des Mischers, falls kein zustidi Filter die Kanalwahl
auf der Zwischenfrequenz unterstitzt. Die oben genanmbeist mit dem 1/Q-
Demodulator zusammenhéangenden Probleme kénnen nur dumokaitive Ent-
wurfslosungen fur die funktionalen Blécke herbeigefuhetden. Viele Vorschlage
sind auch in dem umfangreichen Buch von Razavi zu finden fd¢h beziglich
der Rekonfigurabilitat weist die heterodyne Architektumge Schwéachen auf. Ex-
terne Filter kdnnen, abhangig von der Bandbreite, die aokéedliche Systeme
oder Modi bendtigen, nicht dazugeschaltet werden. Dazunkemndie im Mobil-
funkbereich wichtigen Aspekte der Chipflache und des holemi¢hts des gesam-
ten heterodynen Empfangers.

2.3.2 Homodyne Architektur

Der homodyne Empfanger (Bild 2.12) wird in letzter Zeit immindiufiger einge-
setzt, nachdem die Probleme mit der Gleichanteilkompenemd mit dem Lecksi-
gnal des LOs Uberwunden worden sind. In diesem Empfangestgader hochfre-
guente Kanal mit der LO-Frequenz, die der Tragerfrequetspecht, gemischt.
Somit reduziert sich die Zwischenfrequenz zu Null. Das Kamtzder Direktmi-
schung bietet einige Vorteile aufgrund seiner Einfachiogt Mdglichkeit einer
monolithischen Integration und der Beherrschung des EBnablder Spiegelfre-
guenzen, die eine grolRe Herausforderung der heterodyrdmtéktur darstellen
[36].

Dank des Nichtvorhandenseins der IF-Filter in der homodykehitektur ist die
bessere Integration gegeben. Daraus folgt die geringemalrder Funktional-
blécke - mit dem geringeren Leistungsverbrauch und demgeren Chipflache
ebenfalls ein wichtiger Faktor. Von den bereits erwahnterzifgen abgesehen,
weist die ZIF gZeroIF) Architektur einige Nachteile auf. Zuallererst sindgea
der Direktkonvertierung die Anforderungen an den Interatationspunkt zweiter
Ordnung (IP2) sehr hoch. Des Weiteren sind analoge Hardmadele, die im ho-
hen Frequenzbereich arbeiten missen, vom 1/Q-Fehler desobehaftet. Filter
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Mischer ~AGC Tiefpass
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Bild 2.12 Homodyne Empfangerarchitektur

mit entsprechend niedriger Einfigungsdampfung kdnneml&$rBasisband nicht
konstruiert werden, weswegen man aktive Filter einsetzessni70]. Somit kann
das Rauschen der Empfangerelemente zu einem Problem werden

Die oben angeftihrten Bedenken treffen vor allem fur scharadlge Signale zu.
Mit 5 MHz bzw. 20 MHz Bandbreite sind UMTS- und WLAN-Systememiger

von den Nachteilen homodyner Empfanger betroffen. Allgengét auch, dass je
niedriger der RF-Bereich einer Wellenform liegt, desto igentechnischer Auf-
wand muss fur den Entwurf eines Direktmischempféangersdirsn werden.

Es ist an dieser Stelle erwdhnenswert, dass eine weiter&Bggrkategorie immer
mehr an Bedeutung gewinnt, namlich sogenamae-IF Empfanger, deren Zwi-
schenfrequenz sehr niedrig angesiedelt ist. Trotz denp@ken Moglichkeit, ftr
Niedrig-IF Empfanger Anwendungen in Multi-Mode Systemaerfinden, funktio-
nieren solche Strukturen vor allem mit schmalbandigen &ggsignalen. In dieser
Arbeit werden aber schwerpunktmafiig Breitbandsignalebktet.

Weitere ausfihrliche Informationen tber die hier bespeoeim RF-Architekturen
findet man in [53]. In Verbindung mit dem SDR-Konzept werdenAlchitekturen
in [78] vorgestellt.
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2.3.3 Alternative hybride Architektur

Weder die homodyne noch die heterodyne Architektur fuhrigawinschten Re-
konfigurabilitdt im betrachteten Beispiel eines UMTS- und AM-Empféangers.
Die wichtigsten Anforderungen, die eine dem Empfanger zun@e liegende Ar-
chitektur zu erftllen hat, betreffen die Integrationseheatie Leistungsaufnahme,
den Komponentenentwurf etc. In [63] wurde nach der Analysanerer Moglich-
keiten eine rekonfigurierbare Architektur vorgeschlagaehe Bild 2.13), auf die
im Weiteren naher eingegangen wird.

Konfigurationsbus

Band- Band
§ \L pass pass ~y Q
<J <y NS N
o o \
e [ |} ~J VGA ) Tief-
Y
1 pass
LNA p
1
1
1

|_<
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~U .
\ —L—
Band- LNA ‘+ Band 1 1 ~ |

g \
pass ' pass gemeinsamer Mischer! VGA  Tief- %
1 ‘\LO 1 | pass 1
1 ) 1 1 1
e e oo - = b - _-_- & b _b--

Kontrollbus

Bild 2.13 Hybride Architektur fir UMTS (UTRA FDD) und WLAN (IEEE 8021h)

Die Neuerungen der hybriden Architektur betreffen sowalSbftware als auch
das analoge Hochfrequenzteil des Empféangers. Die AspektRekonfigurierbar-
keit der hybriden Empfangerbauweise wurden ausfihrlicfL@} behandelt. Im
Allgemeinen wird ein homodynes Empfangerteil fir UMTS bihund seine he-
terodyne Komponente fur den IEEE 802.11a WLAN Standard:tSeine Losung
unterstitzt zwar den gleichzeitigen Betrieb beider Systamht, ermoglicht aber
das Umschalten zwischen den Systemen mit einer kurzen Alzeh.

Die vorgeschlagene Architektur vereint die Vorteile desibdynen und des hetero-
dynen Empfangers. Da die heterodyne Komponente fir daseadfrdquenzachse
weiter unten liegende UMTS (Tragerfrequenz um 2 GHz) berwitd, wird das
Problem des I/Q-Fehlers gemildert. Im Gegenzug nutzt deetitequente WLAN-
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Standard (5,2 GHz) die heterodyne Architektur, was den ekt zwischen der
RF und dem LO-Eingang minimiert und gute Selektivitat gengistet.

Die hybride Architektur beinhaltet die maximal mdgliche zaml der wieder-
benutzbaren Funktionalblocke, in dem das Zwischenfrezjueamd des WLAN-
Empfangers sehr nah am Ubertragungsfrequenzband des \8WF@ards plat-
ziert wird. Auf diese Weise kann die Blockkette des Empfaadenter dem ers-
ten WLAN-Mischer von beiden Standards benutzt werden. Riwa\Wellenform
kann vom Nutzer durch die Kontroll- und Konfigurationsbusgsgewahlt werden.
Der Konfigurationsbus tbermittelt die Entscheidung, wetcBignalpfad benutzt
werden soll und der Kontrollbus liefert die Parameter figreinzelnen Funktional-
blocke. Beide Busse stellen in dem Modell Verbindungen zuldéheren Ebenen
der Basisband-Signalverarbeitung dar (im Sinne von ISQ/Q3var ist die Be-
trachtungsweise, welche die an den Bussen anliegendealdigSignale mit einer
Entscheidung des Nutzers bezuglich der Konfiguration lygstzt, eine Vereinfa-
chung, doch sie entspricht dem Sinn der Ubertragenen lafitwm

Zugegebenermalien lasst sich eine vollstandge Rekonfigareit nicht errei-
chen. Einige Hardwarebltcke des Empfangers in Bild 2.18 sumr fir einen der
beiden Standards bestimmt, wie z.B. der UMTS-LNA. Um Ereergi sparen, kann
man die Blécke zumindest ausschalten, wahrend sie niclnagehbt werden.

Ein weiterer Vorzug des hybriden Empfangers ist ein ratien&mgang mit dem
Frequenzspektrum des lokalen Oszillators. Das heterodin&N-Empfangerteil
nutzt dieselbe LO-Frequenz fir die beiden Abwartsmiscdbamit wird eine IF
auf der Halfte der Eingangs-RF erzeugt [54]. Dies bededéessts die LO-Frequenz
fur WLAN zwischen 2,5 und 2,9 GHz liegt. Au3erdem wird in cies Fall das
Spiegelband zentral um die Nullfrequenz entstehen undhéiaBend durch die
Antenne, das Kanalfilter und den LNA unterdrickt. Somit wemd externes Filter
zur Spiegelfrequenzunterdrickung nicht benétigt. In dendén UMTS-Standard
vorbestimmten homodynen Empfangerteil betragt die LOyeeaz 2,1-2,2 GHz.

Die Anordnung der Oszillatorfrequenzen macht es moglicieregemeinsamen re-
konfigurierbaren LO mit einer relativ schmalen Frequendbagite zu nutzen. Um
sowohl UTRA-FDD als auch IEEE 802.11a untersttitzen zu kinmeiss der span-
nungsgesteuerte Oszillataengl. Voltage Controlled Oscillator, VCO) zwischen
2,1 GHz und 2,91 GHz feinabgestimmt werden kdénnen und naoh Rleasen-
schieber un90° ein differenzielles Quadratursignal liefern. Eine ahmlschmale
Abstimmungsbandbreite wurde bereits in [22] erwahnt.
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Es gibt zwei grundlegende Mdglichkeiten wie das Quadrajned erzeugt werden
kann. Eine Mdoglichkeit ist, einen VCO zu verwenden, der nwtiauf doppelt
so hoher Frequenz arbeitet wie erforderlich. Die Frequesz\COs teilt man in
einem Frequenzteiler, der gleichzeitig fur die Phasewcbéebung unmi0° sorgt,
durch zwei. In dem hier betrachteten Fall musste der VCO imeiBk zwischen
4,2 GHz und 5,82 GHz arbeiten. Als Alternativiosung kann @umadratur-VCO
verwendet werden. Ein Oszillator dieser Art besteht aus Baezeloszillatoren,
die so verknipft sind, dass ein Quadratur-Ausgangssigraaugiert wird. Mit
einem rekonfigurierbaren Quadratur-VCO kann der gesange genannte Fre-
guenzbereich abgedeckt werden.
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3 Hochfreqguenzbedingte Storungen

Die Entwicklung der Submikron-Technologien hat die Arlakst Hochfrequenzin-
genieure bedeutend verandert. Die Analogkomponentenamundtht nur kleiner

und energiesparender, vor allem wurden sie genauer ung@rd2ie Anforderun-

gen an die Prazision der Analogteile steigen, angetriebarder technologischen
Entwicklung, kontinuerlich. Der verhaltnismafig neue wethr zukunftstrachtige
Bereich der SDR-fahigen Hardware ist von diesem Prozessdess betroffen.

Als Ausgangspunkt der Untersuchung hochfrequenzbedi@iteungen soll der
bereits im vorherigen Kapitel vorgestellte hybride Empf@ndienen (siehe Bild
2.13), stellvertretend fur alle SDR-fahigen Hardwarededturen. Naturgemaf
fuhrt die Verwendung nichtidealer Komponenten zur Beértitigung der Funk-
tionalitdt des gesamten Empfangers. Zwar besteht zwisdaerNichlinearitaten
bzw. den Nichtidealitéaten der einzelnen Analogbauteilé den zu unterstitzen-
den Kommunikationsstandards kein direkter Zusammentdoua durch das Ver-
langen nach Rekonfigurierbarkeit und Unterstitzung mehr@tandards steigert
man automatisch die Hardwareanforderungen. Diese ho#arEmderungen ha-
ben mehrere Grinde:

1. Es mussen die Randbedingungen des stéranfélligstedaé@tineingehalten
werden.

2. Die Hardware soll in groReren Frequenzbereichen arbeitel wird evtl.
hoherer Signaldynamik ausgesetzt.

3. Mehrmalige Umkonfigurierung soll die Eigenschaften dardwarebauteile
nicht verandern, was hohere Prazision wahrend der Pradu&tfordert als
es beim statischen Einsatz der Fall ware

Die meisten Storungen, die in der hybriden Architektur @ién, stammen aus
dem gemeinsamen Teil, der selbst als homodyner Empfangeacheet werden
kann [48]. Diesen gemeinsamen Hardwareteil findet man sloindineterodynen

Strukturen als auch ihow-IF Empfangern wieder. Es ist anzunehmen, dass auch

1Es kann davon ausgegangen werden, dass die Umkonfiguriauimgr Softwareebene keinerlei
Einfluss auf die Hardwareeigenschaften haben kann. Desweggeht sich diese Anforderung vor-
nehmlich auf die mechanischen Teile (z.B. Schalter).
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kiinftige SDR-Empfanger auf eine ahnliche Art Multi-BandduMulti-Standard

Fahigkeiten im Rahmen bestehender Architekturen reedisiererden. Deswegen
wird in der weiteren Stoérungsanalyse der hybride Empfaagéden gemeinsa-
men homodynen Teil reduziert. Es wird angenommen, dass aArdenne des

Empféangers ein moduliertes Signdt), TragerfrequenZr, (tatséchlich handelt
sich dabei um di€wischenfrequendes Gesamtsystems).

Der gemeinsame Teil des Empfangers besteht aus einem In@deator (Mi-
scher, LO, Phasenschieber) und den Verstarkern mit Filierdie einzelnen Ana-
logsektionen. Der LO setzt sich aus einem VCO und einer Phagelschleife
(engl. Phase Locked Loop, PLL) zusammen. Zu den Aufgaben des LOrigeho
ein Referenzsignal zu liefern und fur die richtige Kanaleais! zu sorgen. Der
mit dem LO gekoppelte Phasenschieber spaltet das Oswsligial in zwei Teilsi-
gnale zwischen denen ein Phasenunterschieddobesteht. Da die Leistung des
Eingangssignals im Allgemeinen zeitvariant ist, hangt\@estarkung der auto-
matischen Verstarkungsregeluren@l. Automatic Gain Control, AGC) vom hoch-
frequenten Eingangssignal ab. Die AGC-Verstarker sollae konstante Signal-
leistung an deren Ausgangen liefern. Beide nachgescéaltatter unterdriicken
die AulRerbandsignale, die durch Interferenzen entstasitel) welche wiederum
ihren Ursprung in Nichtlinearitaten des Empfangers habanFilter kbnnen auch
die Gleichanteilkomponente (DC) aus dem Basisband Sigrtdraen.

Der gemeinsame Empfangerteil setzt sich aus nichtideatenpgénenten zusam-
men. Das bedeutet unter anderem, dass die Eigenschaftéfistérer, Verstarker
und Filter im I-Zweig anders sind als deren Eigenschaftei@uizweig, und dass
die Eigenschaften der gemeinsamen Bauelemente nichtsoiehlDie bereits er-
wahnten allgemeinen Begriffe der Nichtidealitaten undhtlinearitaten analoger
Bauelemente spielen in der Analyse eine wichtige RolleetNichtidealitatver-
bergen sich Abweichungen von Sollwerten. So ist z.B. ein li€htndeal, wenn

er nicht die gewilinschte Frequenz liefert. Ahnlich wie intagjlichen Sprachge-
brauch wird eine Isolierung zweier Bauelemente als nickalidhezeichnet, wenn
es zur Signaldurchfuhrung kommt. Die Begriffe ddealitat oder Nichtidealitat
beziehen sich auf einen bestimmten Arbeitspunkt. IDiearitat oderNichtlinea-
ritdt dagegen sind mathematische Eigenschaften, die die Upengafunktion ei-
nes Bauelements betreffen. Als Mal3 nichtlinearer Chariskitea hat sich der 1 dB
KompressionspunkiH gg) etabliert.Pygg bezeichnet den Arbeitspunkt eines analo-
gen Bauelements, ab dem die tatsachliche Arbeitskurve keorétischen linearen
Verlauf um 1 dB abweicht. DeP;4g kennzeichnet den Anfang des Sattigungsbe-
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Bezeichnung | Storquelle | verursachte Probleme |
Frequenzoffset Ungenauigkeit konstante Drehung des
des LO Signalvektordiagramms
Phasenrauschen Instabilitat zuféllige zeitvariante
des LO Phasenverschiebung

Intermodulations-

Nichtlinearitaten

Storer ins Band(Tief)pass-

produkte diverser Elemente signal gespiegelt

Statische nichtideale Signal nicht mittelwertfrei,

DC-Komponente Isolierung zw. Sattigung der ADCs
LO, LNA, Mischer

Dynamische nichtideale Interferenzsignale

DC-Komponente Isolierung zw. auf die DC-Frequenz

Antenne und LO gespiegelt
Amplituden- Unterschiede zw. [- und Q-Zweige

ungleichgewichte|| den Verstéarkern unterschiedlich skaliert,

und Filtern Probleme bei der Demodulation
von ASK Signalen
Phasen- Fehler des Torsion des Signalraum-

ungleichlaufe Phasenschiebers| diagramms, Probleme bei der

Demodulation von PSK Signale

>

Tabelle 3.1Hochfrequenzbedingte Stdrungen in homodynen Empfangern

reichs eines Hardwareelements. Es wird angestrebt, hateatiiat und demzu-
folge auch einenn hohen Kompressionspunkt zu erreichegeriRealitat missen
Kompromisse beziglich des Energieverbrauchs, der Chifgléiod der Kosten ein-
gegangen werden.

Die wichtigsten Merkmale einzelner Stérungen sind in Tb8l1 zusammenge-
fasst und in Bild 3.1 verdeutlicht. Es folgt eine Beschreijpuer Stérquellen und
deren Wechselwirkungen in einer homodynen Architektur Biafluss auf die

Funktionalitat der Kommunikationssysteme wird aus Si@nttdlardware erklart. In
der Literatur findet man Beitrage zu einzelnen Kommunikegstandards (z.B. [36]
fur UMTS), selten jedoch allgemeine Modelle der hochfremiredingten Storun-
gen (siehe z.B. [30]), deren Erstellung eines der Zieleediésbeit ist.



40 Kapitel 3: Hochfrequenzbedingte Stérungen

721 (fro+Af, )t } dynamischer DC-Offset als
29{{('0 (t)e Y Einfluss eines Storers

~y Band-
~Y
~~ pass
; ; LNA
& Band-
L pass
cos(w % %) = sin(m aaf 2) 0
. < .
Mischer >< 90° >< 5§ Mischer
i 42
= QO
Ungenauigkeit des § [\%
Phasenschiebers S O
AGC S
?5 S AGC
LO S5
)
O # O 3=
Tiefpass o~y Frequenz- ~u| S .
p ~ offset, auch ~ Tiefpass
lI-¢ Phasenrauschen I+e¢

' U @

Bild 3.1 Fehlermodell eines homodynen Empfangers

3.1 Frequenzoffset und Phasenrauschen

Um Informationen zu empfangen, die auf der Tragerfrequénzrliegen, muss
der LO des Empfangers auf die Frequefin = f. eingestellt werden. Diese
Abstimmung ist nur mit einer gewissen Genauigkeit moglitlvar kénnen heut-
zutage stabile Referenzoszillatoren hergestellt werdierdie Frequenzgenaugkeit
von bis zu 0,1 ppm erreichen, es ware jedoch unwirtschiftl@szillatoren, die
Werte unterhalb von 10 ppm aufweisen, im Mobilfunk einzaeet In einer SDR
Implementierung muss mit deutlich hdheren Ungenauigkegerechnet werden.
Insbesondere in der homodynen Architektur (oder in detdatBtufe einer hetero-
dynen bzw. hybriden Architektur) kbnnen vom Oszillatorursachte Fehler sehr
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kritische Folgen haben. Auch geringe ppm-Werte ergebeguerzoffsets im Be-
reich von einigen kHz, wenn sie auf die Tragerfrequenzer2/@iz bzw. 5,2 GHz
fur UMTS und WLAN umgerechnet werden (vergleiche Bild 3.2).

In einem homodynen Empfanger liegt das aquivalente BasisSagnal auf der
Frequenz|fro — f.| (in einer heterodynen Architektur betragt diese Frequenz
|2fro — fe|)- Die Frequenzunterschiede verursachen sténdiges DdelseBignal-
vektordiagramms mit der Winkelgeschwindigkeit= 27(fro — f.) und missen
anschlielend kompensiert werden. Im Falle von OFDM-bi&sie8ystemen wird
durch den Frequenzoffset die Orthogonalitéat der Tragestéady was zur ICI fuhrt.
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Bild 3.2 Einfluss des Frequenzoffsets in einem homodynen Empféanger

Neben dem Frequenzoffset, der Uber lAngere Zeiten konstakénn sich diefr.o
kurzfristig innerhalb eines relativ schmalen Intervaltglérn und somit Phasenver-
schiebungen verursachen. Diese Phasenverschiebungenrsiarhersehbar und
kénnen nur mit Hilfe von statistischen Mitteln erfasst wemmdDaher werden sol-
che Phasenverschiebungen Phasenrauschen genanntirFidistangsstarkes In-
terferenzsignal in unmittelbarer spektraler Nahe des gealiten Signals auftritt,
wirde das LO Phasenrauschen infolge eines wechselseMgehens auf der IF
(heterodyn) bzw. im Basisband (homodyn) auftreten. Das 8Empfanger sinkt
aber auch ohne zusatzlichen Interferenzen aufgrund vadligei Anderungen der
fro (vergleiche Bild 3.3).

Auf die Auswirkungen von Frequenzoffset und Phasenrauschesinem 1/Q-
fehlerbehafteten System wird in Kapitel 4 eingegangen.
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Bild 3.3 Einfluss des Phasenrauschens

3.2 Intermodulationsprodukte und Interferenzen

Sollten sich zwei (oder mehrere) Signale auf untersclukdh Frequenzen am
Eingang eines nichtlinearen Bauelements befinden, emthglAusgangssignal im
Allgemeinen einige Komponente, die nicht Harmonische deg&nhgsfrequenzen
sind. Dieses Phdnomen resultiert aus dem Mischen zwei@alBigEin Beispiel
soll diesen Vorgang verdeutlichen.

Ein nichtlineares Bauelement kann mit der Systemgleichung
Sout(t) = Co + Crsin(t) + Casy, (1) + Casl, (1) + ... = Y Crsh,(t) (3.1)
k=0
beschrieben werden, die eine Taylorreihenentwicklungrdieliebig oft differen-
zierbaren Funktion darstellt. Fur das Eingangssignal
Sin(t) = A1cos27 f1t + Agcos2m fot (3.2)
lasst sich das Ausgangssignal folgendermal3en beschreiben

Sout(t) = Z Ck(Aq cos2m fit + Ag cos 27rf2t)k (3.3)
k=0

Im Folgenden werden nur die ersten vier Terme (bis- 3) beachtet. Nach der
Separation in einzelne Terme erscheint eine Reihe vonnhatdulationsproduk-
ten. Die Produkte zweiter und dritter Ordnung werden in dgb68] verwendeten
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Schreibweise angefihrt:

f=fiEfo: CoAiAscos2n(fi + fa)t + CoA1Agcos2m(f1 — fo)t

2 2

f=2f1% f> : % cos2m(2f1 + fo)t + % cos2m(2f1 — f2)t
2 2

f=2f%x f1 : SC‘Q’TA2AICOSQW(2f2 + f1)t + %cos%r@fg — fi)t

(3.4)

Dazu kommen die grundlegenden Komponenten auf den Fregué¢nand f5:

3 3
f=rhf2: <C1A1 + ZC’;),A? + 503A1A%) cos 2m fit

+ (ClAQ + 20314% + 203A2A3> COS 27Tf2t (35)

Die DC-Komponenten und die Oberschwingungen der Grundéegen wurden in
der obigen Aufstellung nicht beachtet, weil sie in aller Bleu3erhalb des Band-
passbereichs liegen.

Besonders wichtig sind die Intermodulationsproduktderirdnung auf den Tra-
gerfrequenzef f; — fo und2fy — f1, well sie beif; ~ f> in der Nahe der beiden
Grundfrequenzen liegen und vom gewunschen Signal nicht malemit erhebli-
chem Aufwand getrennt werden kénnen. Ahnliche Wirkung eeitptermodulati-
onsprodukte hoherer ungerader Ordnungen, auch wenn deignrhg mit steigen-
der Ordnung proportional z%r! abklingt. Aus dem Intermodulationsmodell folgt,
dass ein leistungsschwaches erwiinschtes Signal duraimbdelationsprodukte
ungerader Ordnung zweier benachbarter Interferenzegyedtort werden kann.
Diese Situation wird in Bild 3.4 dargestellt. In einer homgodn Architektur spie-
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Bild 3.4 Auswirkungen von Intermodulationsprodukten ungeradeinQng

len zusatzlich zu den Intermodulationsprodukten unger@deénung auch die Ter-
me gerader Ordnung eine wichtige Rolle. Das Teilsigrial; As cos 27 (f1 — fa)t
kann auf einer sehr niedrigen Frequenz auftreten, abh&ogiger Differenz zwi-
schenf; und f5. Nach der Multiplikation mitos 27 ot im idealen Mischer ware



44 Kapitel 3: Hochfrequenzbedingte Stérungen

dieser Term zu hohen Frequenzen verschoben und wiirde sameiBzdeutung fur

die weitere Signalverarbeitung bleiben. Real existieeedascher belassen jedoch
einen kleinen Teil des Eingangssignals ohne Frequenavetamg (das durchge-
fuhrte Signal in Bild 3.5). Die Leistungsdifferenz zwischéem gewlnschten und
ungewinschten Anteil des Ausgangssignals betragt typmehse 30 bis 40 dB -

nicht genug, um ohne Auswirkungen auf die Leistungsfahigkiees homodynen

Empfangers zu bleiben.

durchgefiihrtes
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Bild 3.5 Auswirkungen von Intermodulationsprodukten gerader Onagn

Das Problem der Interferenzen im Bandpass bzw. Tiefpasalsgf stark abhangig
von der Gute der Kanalfilterung. Sie sorgt dafiir, dass deerarieitende Daten-
strom keine Signalanteile von benachbarten Frequenzbdea¢halt. Die Unter-
driickung von Interferenzen in benachbarten Frequenzbéedseist sich im Falle
von aktiven Tiefpassfiltern, die in homodynen Empfangengesetzt werden, als
schwierig. Der Grund dafur sind gréRere Nichtlinearitéafpeme als bei passiven
Filtern. Abh&ngig davon, ob Kanalfilter analog oder digredlisiert wird, treten
unterschiedliche Wechselwirkungen zwischen dem Fileem &erstarker und dem
ADC auf [52]. In der hier behandelten Architektur erfolgedéndgultige Kanal-
auswahl im analogen Bereich nach dem VG&dl. Variable Gain Adjustment).
Daraus folgen hohere Anforderungen an den vorgeschak&én(vergleiche Bild
2.13).

3.3 Gleichanteilkomponente

Gleichanteilkomponenten beeintréachtigen die Funktitditsthomodyner und.ow-
IF Empfanger, indem sie die Sattigung nachfolgender Sigraloeitungsschritte
herbeifiihren. Dazu kommen direkte Einflisse auf das Signalia Frequenz Null,
die selbst jedoch fur die Datentibertragung gerade ausdi€sand selten benutzt
wird.
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Es wird zwischen zwei Storeinflissen unterschieden, die R@¥Offset flihren:
Einemstatischen DC-Offsaind einendynamischen DC-Offs¢t7, 53]. Die letz-
te DC-Variante entspricht den bereits erwahnten Interrfaidusprodukten zwei-
ter Ordnung, die in der direkten Nachbarschaft der Fregharizauftreten. Die
Uberlagerung zweier Definitionen der Stérungsarten emtatéolge von zwei Be-
trachtungsweisen: Intermodulationsprodukte werden ruBeuf die Quellen der
Storung definiert (das Auftreten zweier Signale auf naheqi&nztragern) und die
Gleichanteilkomponente wird Giber den Effekt, ein ungeteslSignal in der Nahe
der Frequenz Null vorliegen zu haben, definiert.

3.3.1 Statische Gleichanteilkomponente

Da die Isolation zwischen dem LO und den Eingangen der Mrsghe der LNAs
nicht ideal ist, wird ein Teil des LO Signals zurtick zum LNArdiagefihrt, wie in
Bild 3.6 gezeigt. Dieser Effekt wird LO Leckeffekeiigl.LO leakage) genannt und
resultiert aus einer kapazitiven Kopplung oder einer Sabsipplung. Zum stati-
schen DC-Offset kann auch eine durch die Verdrahtung hgehigirte Kopplung
beitragen, falls das LO Signal extern erzeugt wird. Das kgglal erscheint an den
Eingdngen des LNAs und des Mischers und wird mit dem LO Sigeatischt.
Nach dem Tiefpass resultiert diese Mischung in einer Ga&ittilkomponente. Sie
wird als statisch bezeichnet, well sie nur sehr langsamrmdendich ist. Die statische
Gleichanteilkomponente hangt lediglich von Eigenschmaétraloger Baulemente,
nicht vom empfangenen Signal ab. Die Temperatur oder digdudhtigkeit kon-
nen durchaus Einfluss auf den statischen DC-Offset habewmlidDEoharenzzeit
mehrere Minuten oder sogar Stunden betragen kann, wirérdfegteil des DC-
Offsets als konstant innerhalb eines Datenpakets oder émbindung angenom-

men.
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Bild 3.6 Statischer DC-Offset als Eigenmischen des LO Signals
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Der statische DC-Offset kann durch eine einfache Mittellrketung gefunden und
kompensiert werden. Deswegen ist die Beeintrachtigurgfidi einen digitalen
Empfanger vom statischen DC-Offset ausgeht, relativ gerin

3.3.2 Dynamische Gleichanteilkomponente

Der dynamische DC-Offset tritt seltener auf als der sthgs&kann aber beim Vor-
handensein die Funktionalitat eines Empfangers ernshesintrachtigen. Seine
Quelle ist ein hochfrequentes Storsignal, das aufgrunesdiecks in den LO ein-
dringt und sich mit sich selbst mischt, wie in Bild 3.7 datgds

—>—()—
@ cos O, ,t

Bild 3.7 Dynamischer DC-Offset als Eigenmischen eines Storers

o]

Im Gegensatz zum statischen hangt der dynamische DC-@iftd&tnur von Iso-
lierungsproblemen der Hardware ab, sondern auch vont&etien Eigenschaf-
ten des Storsignals, das auf der Antenne des Empfangersgiofdiese Aussage
bedeutet u.a., dass ohne Stdrsignal mit entsprechendsiuhgidie dynamische
DC-Komponente nicht auftreten kann.

Da der DC-Offset oft als Teil des I/Q-Fehlers erfasst wirdtdt sich die Auf-

stellung eines mathematischen Modells an, das im weiteeglalf dieser Arbeit
ergénzt wird. Das Hochfrequenzsignal am Eingang eines bgnem Empfangers
(bzw. des gemeinsamen Teils eines komplexeren Empfankgams)wie folgt dar-

gestellt werden:

r(t) = mq(t) cos[2m fo + mp(t)], (3.6)

wobei f,. die Tragerfrequenz beschreibty,(¢) die Amplitudenmodulation und
my(t) die Phasenmodulation des Signals ist. Die komplexe Entnigieles Signals

2(t) = ma ()™ = 2, (t) + 2o (1) (3.7)
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kann als das Basisband-Pendant des Hochfrequenzsigteafsratiert werden. Sie
beinhaltet die gesamte Information, die an der Antenne dgsf&ngers vorliegt.

Als Ergénzung des Sachverhalts aus Gl. (3.6) muss im Fallessadlynamischen
DC-Offsets das Storsignal berticksichtigt werden. Das tieghente Empfangssi-
gnalr(t) setzt sich somit aus einer Komponente) auf der Tragerfrequeng und

aus einer anderen Komponenité¢) auf der Frequenf,, = f. + A f,, zusammen,
wobei A f,, kleiner als die halbe Bandbreite des Bandpassfilters sess,um

im Durchlassbereich zu liegen. Dabei bleilt) die komplexe Einhullende des ge-
winschten Signals und(t) bezeichnet die komplexe Einhillende des Storers [61].

r(t) = 2§R{z(t)ej2”fct}+23‘E{w(t)632“(fc+Afw)t}
— Z(t)eﬂwfct + Z*(t)e_J27rfct
Fw(t)e?2 Tt D)t 4 qp* (t)e 92 (fet Afu)t (3.8)

Das Signal wird vom RF-Eingang zum LO durchgefuhrt, wobgemommen wird,
dassfro = fe:
rro(t) = e 2Trot 4 g [x(t)e?m Lot 4 ¥ (t)e AT Iro!

+w(t)ej2”(fLo+Af“’)t + w* (t)eﬂ“(fLoJrAfw)t] (3.9)

In der obigen Gleichung ist ein komplexer Faktor, der die Verstarkung und die
Phase des Leckpfads beschreibt. Das nach der Abwartsmggcima Filterung des
Signalsr(t) entstehende Basisband Signal kann folgendermafen ddligestr-
den:

z(t) = 2(t) +2d[z(¢)2*(t) + w(t)w* (¢)]
= 2(t) +2d [|z(O)]* + |w(t)|?] (3.10)
wobei perfekte Synchronization vorausgesetzt wurde.

Da d typischerweise sehr gering ist (weniger als 0,01), kanrbemerkbarer DC-
Offset nur dann entstehen, wepun(t)| > |z(t)|, was zur Naherung

x(t) ~ z(t) + 2d|w(t)|? (3.11)

fuhrt. Aus der Approximation (3.11) l&f3t sich ablesen, d#ssdynamische DC-
Offset sowohl von der Starke der Kopplung als auch von destueg des Storsi-
gnals abhangig ist. Weitere Folgerungen und Wechselwg&nmmit I/Q-Fehlern
werden in Kapitel 4 behandelt.
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3.4 1/Q-Fehler

Im Allgemeinen muss ein homodyner Empfanger nicht zwandigi&inen Quadra-
turmischer beinhalten. Ein reellwertiger Mischer ist geet fir alle Signale, die
mit eindimensionalen Alphabeten kodiert wurden, z.B. ASKllten jedoch FSK-
bzw. PSK Signale (die letzteren auch als die Komponentesep#aV-Alphabets)
demoduliert werden, muss entweder das LO Signal oder dasidgtfalSn einem
der zwei Mischerzweige urfi0° verschoben werden. In den allermeisten Imple-
mentierungen und auch in der letzten Stufe des im Bild 2.18es&iellten hybri-
den Empfangers wird das LO Signal verschoben. Diese Vorgsbase ist weni-
ger storanfallig als die Phasenverschiebung des hocldrggun Signals [53]. Doch
auch in dieser Situation muss mit Stérungen gerechnet wedaésen Nichtlineari-
taten und Nichtidealitdten analoger Bauteile zu Grundgehe Dabei werden Pha-
senungleichlaufe und Amplitudenungleichgewichte zumgasamen Begriff der
I/Q-Fehlerzusammengefasst.

In Zeiten der analogen Einseitenband-Telephonie wurdeniielem 1/Q-Fehler
zusammenhangende Interferenz als lastiges zweites Agdasm Gesprachska-
nal des Teilnehmers wahrgenommen. In heutigen digitaledu\édionsverfahren
begrenzt die aus 1/Q-Fehler resultierende InterferenzQtignung eines QAM-
Systems. Das trifft vor allem fir OFDM modulierte Systeme w0, wie spater
gezeigt wird, positive und negative FrequenzkomponenésnFd-T-basierten De-
modulators sich durch die Fehlerterme zusammenmischen.

3.4.1 Phasenungleichlaufe

Phasenungleichlaufe werden vor allem vom nichtidealerséschieber verur-
sacht, wobei andere analoge Bauelemente auch zum Fehlagiesi konnen. Ana-
lytisch kann der Phasenungleichlauf auf das LO Signal aligghverden, das auf-
grund des nichtidealen Quadraturmischers mit dem bemshaten fehlerbehaf-
teten Phasenschieber die folgende Form annimmt:
B 6. ¢
rro(t) = cos(wpot — 5) — jsin(wrot + 5)
1
= 3 [e_wwt (e_]% + e]%> + elvrot (e_J% — 6]%>] : (3.12)

wobei ¢ den Phasenfehler zwischen den | und Q Signalen wiedergitdt un
fro = =2 die LO-Frequenz. Die beiden Zweige stehen nicht mehr in @uad
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tur zueinander, d.h. sie sind nicht orthogonal. Aus dem Emgdgsignal auf der
Tragerfrequenz. = fro,

r(t) = 2R {z(t)eﬂ”fct} = z(t)eﬂ”fct + z*(t)e_ﬂ”fct, (3.13)

ergibt sich nach dem Mischer und dem Tiefpass das folgendisit@and Signal:

z(t) = % (e_jg —|—63%> z(t) + % <€_J% - 69%> 2" (1)
= z(t) cos% —927(t) sin% (3.14)

Im Basisband resultieren Phasenungleichlaufe in einesidiordes Signalvektor-
diagramms, wie in Bild 3.8(a) zu sehen ist. Phasenungkithierursacht Fehler
bei der Symboldetektion in allen Alphabeten, die eine PSitaldonente besitzen.
Bei niederwertigen Alphabeten, wie die hier dargestelRS®-Konstellation, sind
die Symbolabstande im komplexen Raum grol3 genug, um urgkstrechen Be-
dingungen trotz eines 1/Q-Fehlers detektiert zu werdepisbheg-Werte im Be-
reich bis 10 kénnen jedoch eine Detektion hoherwertiger Alphabetelduer-
schweren, wie die Analyse der Fehler in Kapitel 4.2 quatititzestatigt.

O—0
1 ([ 1 @ [
0 O
4 e | 4 e °
O——O0
-1 0 1 1 0 1
(a) Phasenungleichlauf (b) Amplitudenungleichgewicht

Bild 3.8 Einfluss der 1/Q-Fehler-Komponenten auf ein QPSK Alphalmgtomplexen
Basisband
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3.4.2 Amplitudenungleichgewichte

Amplitudenungleichgewichte entstehen aufgrund unteesiticher Verstarkungen
in den I- und Q-Zweigen. Auch eine ungewollte Da&mpfung oderstérkung des
Phasenschiebers und nichtidealen Mischers tragen zunteRrddei. Amplituden-
ungleichgewichte Ubersteigen meistens nicht die Schwehel dB [53], sie kon-
nen trotzdem jedoch fur Systeme mit hherwertigen Alphathedie eine ASK-
Komponente beinhalten, gefahrlich sein [52, 81].

Analog zum bereits erstellten Modell der Phasenungleigal&bnnen Amplitu-
denungleichgewichte auf das LO Signal abgebildet werden:

zro(t) = (1 —€)cos(wrot) — j(1 + €) sin(wrot), (3.15)

wobei e den Amplitudenfehler wiedergibt. Das aus dem hochfreqreigignal
nach Gl. (3.13) resultierende Basisband Signal lautet

x(t) = z(t) — ez™(t). (3.16)

Man beachte, dass das tatsachliche Amplitudenungleidhgewn Dezibel

g = 20log % betragt. Fire € R wird in dem Modell aufgrund der Unglei-
chung(l —¢)(1+¢) = 1 —¢€? < 1 (weil -1 < e < 1) die Energie des Si-
gnals nicht beibehalten. Dieser Unterschied kann bei¢ieis Ungleichgewichts-
werten vernachlassigt werden. Die hier verwendete Solhesde entspricht der
von Tubbax (z.B. [74]) und bringt im Vergleich mit der ebdiganicht energie-

normierten Notation von Valkama (z.B. [81]) den Vorteil darnktsymmetrie des
I/Q-fehlerbehafteten Signalvektordiagramms flir die geyametrische Alphabe-
te. Die Annahme der Symmetrie entspricht der Realitat unabgticht es, 1/Q-

Fehler von Frequenz- und Phasenfehlern im analytischereMed trennen. Vor
allem bei nichtblinden Schéatzern spielt diese Méglichkeie wichtige Rolle, wie
in Kapitel 5 detaillierter prasentiert wird.

In Bild 3.8(b) ist ein QPSK Signal mit einem Amplitudenuniglegewicht darge-
stellt.
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3.4.3 1/Q-Fehler als Interferenz

Phasenungleichlaufe und Amplitudenungleichgewichtenkdmmit einem gemein-
samen Modell des I/Q-Fehlers beschrieben werden:

zro(t) = (1—¢)cos (WLOt - g) — j(1 4 ¢)sin (wLot + %)

1
=3 {(1 — 6)69% + (14 6)6_7%] g~ Iwrot

—|—% [(1 — 6)6_3% —(1+ 6)63%} glwrot (3.17)

woraus resultiert
1

2(t) = 5 |(1—9F + (1+ e 3| 2()

+% (- 0e% — 1+ 0% (1)
= z(t) (cosg — jesin g) — 2*(t) (j sing + €cos g) (3.18)

Dabei handelt es sich, wie bereits bei der separaten Beémwaglder Phasenun-
gleichlaufe und Amplitudenungleichgewichte, um ein syrtrisehes Modell, in
dem die I- und Q-Zweige gleich behandelt werden. In [9] wueaohe Analyse der
Komplexitat durchgefiihrt, bei der neben dem symmetrisehan ein unsymme-
trisches, nur den I-Zweig modifizierendes Modell betracivigrde. Diese unsym-
metrische Vorgehensweise wurde mit der Begriindung, Regeeationen zu spa-
ren, eingefuhrt. Auf der in den 90er Jahren des 20. Jahrintsndepularen DSP
CPU (engl.Digital Signal Processor Central Processing Unit) TMS320®Geno-
tigt das symmetrische Modell 16 Operationen um implemerziewerden, wobei
ein unsymmetrisches Modell nur 11 bis 13 Operationen bghdeswegen wird
bis heute das unsymmetrische Modell sehr oft verwendetmn@eeser Arbeit Kom-
pensationsmethoden betrachtet werden, die auf realenastie 1/Q-Fehler abge-
stimmt sind, kommt hier nur das kompliziertere aber retitdhe symmetrische
Modell in Frage.

Wie in Kapitel 4 ausfuhrlich gezeigt wird, lasst sich ein {F@hler als Inter-
ferenz bzw. Eigeninterferenz auffassen (Bild 3.9). Die deémaingleichlaufe und
Amplitudenungleichgewichte verhindern eine vollstardignterdriickung des Si-
gnals auf der Spiegelfrequenz, was im ZeitbereichsmodeBli (3.18) zur kon-
jugiert komplexen Komponente* fuhrt. Bei reellen Signalen handelt es sich da-
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bei um dieselben Signalanteile mit gespiegelter Phase ausmslen hermiteschen
Spektrumseigenschaften resultiert. Bei komplexen Sgmahnn die Spiegelfre-
guenz der Trager eines beliebigen anderen Informatiomasisicsein. Sollte beim
Abwartsmischen das Spiegelsignal nicht vollstandig winteakt werden, wirkt es
wie ein Storer. In typischen Hardwareimplementierungeméige das Signal-zu-
Interferenzverhaltnisshgl. Signal to Interference Ratio, SIR) 20 bis 30 dB.

Basisband

Bild 3.9 I/Q-Fehler als Eigeninterferenz

Es ist bemerkenswert, dass die sich unter den Paramétamn ¢ verbergenden
Phasenungleichlaufe und Amplitudenungleichgewichtgdam veréanderlich sind,
sowohl in Bezug auf die Zeit als auch auf die Frequenz des BRa®. Die Koha-
renzzeiten und Kohéarenzfrequenzen kénnen jedoch niclschaliangegeben wer-
den. Deswegen koénnen die 1/Q-Fehler Parameter nur inredia¢s bestimmten
Zeitfensters (z.B. Verbindungsdauer oder Paketlangelwmisranderlich angenom-
men werden. Analog kommt fur breitbandige UbertragungerFdequenzselekti-
vitat der Bauelemente des analogen Frontends (FE) zu Tr&gemuasi-lineare
I/Q-Fehler-Mischung verandert sich somit zur 1/Q-Fel#aitung.
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3.5 Messungen

Eine gute Ubersicht der Storeffekte bieten die Ergebnisser dlessreihe, die
im Rahmen eines Forschungsaufenthalts an der Technisamiearkltat Tampere
durchgefuhrt und ausgewertet wurde. Ziel der Messungeresjagine im Mobil-
funk einsetzbare heterodyne Hardwarearchitektur zu hewebie Analyse der
letzten Empféangerstufe sollte aufschlussreiche Infoilonan Uber das mdgliche
Verhalten eines hybriden Empfangers liefern.

3.5.1 Messeinrichtung

Zweck der durchgefiihrten Messungen ist es, das I/Q-Fé&htdstem mit Hilfe tat-

sachlicher Frontend Signale zu erfassen und anschlielef@thpensationstech-
niken, auf die in Kapitel 5 eingegangen wird, zu evaluiei2abei bleiben die Ei-
genschaften einer direktmischenden, homodynen Architestéts im Mittelpunkt

der Analyse.

Eine Signalquelle liefert eine vorgegebene RF-Wellenfaurfieiner bestimmten
Tragerfrequenz. In der in Bild 3.10 schematisch dargeastelMesseinrichtung
wird das generierte Signal direkt in den Eingang des Emm#éngespeist (sie-
he auch [66]). Nach der Abwartsmischung folgt die Tiefp#testing des |- und
Q-Zweiges. Somit werden die hochfrequenten Signalaniigewéahrend der Mi-
schung entstehen, weggefiltert. In der Praxis sorgen sdlefipasse auch fir die
kanalselektive Filterung (zumindest teilweise) und werdks Anti-Aliasing-Filter

eingesetzt. AnschlieBend werden die | und Q Signale véistrgetastet und mit
einem ADC digitalisiert. Im Messsystem werden die diggigiten Abtastwerte im
Speicher abgelegt. Ab diesem Schritt erfolgt die weitereaN@eitung auf einem
Rechner.

Aus Griinden der praktischen Implementierung, und zwar wegklechter Eigen-
schaften der I- und Q-Verstarker im niedrigen Frequenzbere/ird das RF Signal
nicht direkt ins Basisband abwartsgemischt, sondern zaafsine niedrige Zwi-
schenfrequenzLow IF-Prinzip) gebracht. Das urspringliche Signal wird demzu-
folge auf die positive IF moduliert und dessen Eigenintenfie auf die Spiegelfre-
guenz im negativen Bereich. Die Messung sollte jedoch emetBilung der wirk-
lichen homodynen Architektur erlauben, die in der Messelriung offensichtlich
nicht gegeben ist. Deswegen wird das Signal von der IF wienane traditionel-
len heterodynen Empfanger reell ins Basisband abwartsgbmiEs soll an dieser
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Bild 3.10 Mess- und Simulationseinrichtung zur I/Q-Fehleranalyse

Stelle angemerkt werden, dass diesamteAbwartsmischung den tatsachlichen
Interferenzen durch die I/Q-Spiegelfrequenz-Komponentspricht. Diese Vorge-
hensweise ist nicht nur wegen der Verstarker-Charakilaisiotwendig, sondern
bringt weitere Vorteile: zusatzlich zum 1/Q-fehlerbeledén Signal kann ein Signal
ohne I/Q-Fehler mittels digitaler komplexer Abwartsmisoh erzeugt werden (an-
stelle der reellwertigen heterodynen Mischung). Auf d&gse bekommt man ein
Referenzsignal, das weitere Vergleiche vereinfacht.

Beide Abwartsmischungen (komplexe und reelle) erfolgezimer rechnergestuitz-
ten Simulation. Somit kann sichergestellt werden, dasgésmte Messung, Si-
mulation und Signalauswertung der Architektur eines hgymed Empfangers ent-
spricht und dass keine weitere Hardwarefehler Einfluss iUEdyebnisse nehmen
kénnen.

3.5.2 Messergebnisse

Fur die Messzwecke wurden mehrere Signale mit einer Syrabeldvon 0,250 ns
bis 1,25us generiert, wobei die nachfolgend prasentierte Signal&geboldau-
er von 1,25us entsprechen. Dieser Wertebereich liegt in der GroRenogider
Chipdauer von UMTS (260,4 ns) und soll somit praxisrelesaB¢obachtungen
ermdglichen. Es wurden die Symbolalphabete 16 QAM und 64 Qi#&kvendet.
Pulsformung erfolgt mit einerRaised Cosiné&ilter mit demRoll-off-Faktor von
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0,35. Demzufolge reicht die RF-Bandbreite von ca. 1 MHz Bi#Hz. Die Trager-
frequenz betragt 105 MHz.

Das empfangene Signal wurde nach der ersten Stufe desdwateroEmpfangers
mit /.o = 100 MHz auf die Zwischenfrequerfz» = 5 MHz gebracht. Die analo-
gen Tiefpasse haben eine 3 dB Durchlassfrequenz von 10,7 Wiézim Folgen-
den beobachtet, resultieren daraus gute Anti-Aliasirgefs$chaften. Diese Eigen-
schaften sind wichtig im nachsten Schritt, bei dem das $igriaund Q-Zweigen
mit 32 MHz abgetastet wird. Die Auflosung des ADCs betragt it4iBd der ver-
fugbare Speicher reicht fir 262000 Samples.

in Bild 3.11 wird das Spektrum eines der Messsignale vor eiztén Empfanger-
stufe, d.h. direkt nach der A/D-Wandlung in der Mess- unduationseinrichtung
(vergleiche Signalauswertungsblock in Bild 3.10) dargiistNeben dem 1 MHz
breiten Zwischenfrequenzsignal bgir = 5 MHz beobachtet man ein Signal auf
der Spiegelfrequenz f; » = -5 MHz. Der Unterschied zwischen den beiden Signal-
anteilen kann al$mage Rejection RatitRR = 24 dB aufgefasst werden, analog
zu Bild 3.8. Der Signalanteil auf der gespiegelten Zwisétegfuenz bewirkt den
I/Q-Fehler, wobei das reine Amplitudenspektrum keinerbkk in die Aufteilung
des Fehlers zwischen einem Phasenungleichlauf und eineplitAdenungleich-
gewicht zulasst.

Die Intermodulationsprodukte zweiter Ordnung sind als8ignteile auf den Fre-
quenzent2f;r = +10 MHz sichtbar. Beide Intermodulationsprodukte belegen
die doppelte Bandbreite des urspringlichen Signals, wasaus den entsprechen-
den Elementen in (3.4) hervorgeht. Ein weiteres Intermatthuisprodukt zweiter
Ordnung entsteht auf der Frequenz Null. Diese Gleich&uiponente hat kon-
sequenterweise eine um 3 dB hohere Amplitude als die beideeran Intermo-
dulationsprodukte zweiter Ordnung, weil sie aus Termenltiest, die mit den
Frequenzery; — f> und —f; + f2 von (3.4) verbunden sind. Die anderen Inter-
modulationsprodukte zweiter Ordnung entsprechen jevesilsr der Frequenzen
fi+ faund—f1 — fo.

\Von Intermodulationen héherer Ordnungen ist diejenigé&adriOrdnung um die
Frequenz-3f;r deutlich sichtbar. Theoretische Betrachtungen werdeohddie

Beobachtung bestétigt, dass das Intermodulationssigealrdifache Bandbreite
des urspringlichen Signals belegt. Das Intermodulatignatdritter Ordnung tritt

unsymmetrisch auf. Diese Unsymmetrie betrifft Gbrigeihes latermodulationspro-
dukte ungerader Ordnung und h&ngt unmittelbar mit den Plkieg@iltnissen der
intermodulierenden Signale zusammen. Als Ergdnzung sail hinzuftigen, dass
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Bild 3.11 Messsignal auf;r =5 MHz mit 75 = 1,25us

in der Literatur zwar das |I/Q-Spiegelfrequenzsignal neeahe Intermodulation
erster Ordnung interpretiert wird, doch eine formelle Atinkeit zwischen den
beiden Effekten besteht.

Der Frequenzoffset wird nach den Messungen mit einer Ggkamivon 1 Hz ge-
schétzt und in der Generierung des LO Signals bertcksticlitig Werte des Fre-
guenzoffsets betragen lediglich 8 bis 13 Hz. Um den Einfless|f-Fehlers zu
erfassen, wird das Zwischenfrequenzsignal in zwei paeallBurchgéangen kom-
plex (Bild 3.12) und reell (Bild 3.13) abwartsgemischt urahedch tiefpassgefiltert.
Die komplexe Abwartsmischung entspricht einer Verschigpbtdes Gesamtsignals
im Frequenzbereich. Zwar ist die Abwartsmischung von $fgkeen begleitet, die
fur die Verbreiterung des Spektrums des Basisband Sigoajes, dennoch kon-
nen das gewunschte Signal um die Frequenz Null und der s$jpesgeente An-
teil jetzt auf der Frequenz -10 MHz erkannt werden. Dageganrit es infol-
ge einer reellen Mischung zur Uberlagerung des gewiins@yehktrums mit dem
Spiegelfrequenzspektren. Die reelle Abwartsmischung wausserhalb der Mess-



3.5 Messungen 57

einrichtung simuliert, indem anstelle des komplexen LOn&8ig sein verdoppelter
Realteil verwendet wird. In beiden Féllen erfolgt die Filbeg mit einem linear-
phasigen Filter entworfen nach dem Algorithmus von ParksMoClellan mit der
Minimax-Approximation auf der Basis des Austauschaldponiis von Remez [23].
Der Amplituden- und Phasengang des Filters ist in Bild 3114ehen.
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Bild 3.12 Messsignal nach einer komplexen Abwartsmischung

Nach der Filterung wurde eine blinde Symbolsynchronisigrmit derlog like-
lihood Funktion vorgenommen. Danach erfolgt die Demodulationealezelnen
Symbole. Der Phasenfehler wird flir einen Datensatz von 6@@0 Symbolen un-
ter der Kenntnis des Symbolalphabets extern geschatztamdzlir Korrektur der
einzelnen Symbole angewendet.

Die Signalvektordiagramme, die aus der Detektion des kempkw. reell ge-
mischten Signals resultieren, sind in Bild 3.15 dargeastBlas in einer rechner-
gestutzten Simulation erzeugte Bild 3.15(a) entspricherevollstandigen Unter-
drickung des I/Q-Fehlers. Die Punktekonstellation erdBpdennoch nicht genau
dem Alphabet von 64 QAM. Man beobachtet eine leichte Veurgyder Eckpunk-



58

Betrag des Spektrums [dB]

Betrag des Spektrums [dB]

-15

Kapitel 3: Hochfrequenzbedingte Stérungen

60

50

40

-15 -10 -5 0 5 10 15
Frequenz [MHZz]

Bild 3.13 Messsignal nach einer reellen Abwértsmischung
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Bild 3.14 Amplituden- und Phasengang des simulierten Tiefpassfilter
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te, als ware das gesamte Diagramm auf eine Kugelflache igrjiDieser Effekt
kann auf eine Sattigung des Verstarkers im Bandpassbenaitbhkgefihrt werden.

VI R I R AR 1 © 000 090 0 o
PR T TSP 90 0 0 0 0 0 ¢
I I I R R T S © © 0 600 9 o

I IR I I S Y R ® 00 0 0 o
o OO0 bgy °.2
[TE ST S S I I 0 06 0 0 0 o
s 2 & & 5 & o & © 0 0 0 0 o o °
S & 5 8 8 s s 0 © 060 00 o0 o °
R I T B R S -1 © 00000 00
-1 0 1 -1 0 1

I I
(a) komplexe Abwartsmischung (b) Reelle Abwartsmischung

Bild 3.15 Signalvektordiagramme eines Messsignals mit dem 64 QANMalet

Das Bild 3.15(b) stellt zwar Ergebnisse einer Berechnungldan aber als Mo-

dell eines real existierenden Signals dienen, das von wechenfrequenzlage
ins komplexe Basisband abwéartsgemischt wurde. Eine Tonsnal geringe Am-

plitudenunterschiede sind sichtbar. Weitere Effekteeuahderem die bereits er-
wahnte Sattigung des Verstarkers und andere Nichtlirdgan spielen in dem vom
I/Q-Fehler dominierten Stérungsszenario eine untergexiedRolle.

3.6 Gesamtmodell der hochfrequenzbedingten Stor-
einfliisse

Physikalische Gemeinsamkeiten, analytische Zusammeehénd Wechselwir-
kungen zwischen diversen Stérungen fuhren zum Entwurf voene allgemein-
gultigen Modell dieser Einflisse. Analog zu den eingefiihifeilmodellen wird
das empfangene hochfrequente Signal mi) bezeichnetr(¢) wird abwartsge-
tastet und in Real- und Imaginérteil aufgeteilt. Das Sigrigh (¢) des dafir im
Empfanger verantwortlichen LO mit dem Phasenschieber k@i modelliert
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werden als
eBX (1) = Apx(t)(1 — erx)cos(wrot + Orx (t) — %%)
- ORrRX
—jARX(t)(l+€RX)Sln(WLOt+HRx(t)+T), (3.19)

Wo ¢rx den Phasenfehler zwischen den | und Q Signalen wiedekgikt,den

Amplitudenfehler beschreibid p x (t) und 6z x (t) sind die Amplituden- und Fre-
quenzmodulation des Oszillatorsignalg,o = == ist die gewunschte LO-
Frequenz, sowohl im Sender, als auch im Empfanger. Damit d@r Zusammen-

hang aus Gl. (3.17) auf mehrere hochfrequenzbedingte8jéruausgeweitet.

Man sollte beachten, dass die Amplitudenmodulation desag 73 (¢) die Funk-
tionsfahigkeiten des I/Q-Demodulators nicht mindert,lwlée@ Mischer dafir aus-
gelegt sind, im Sattigungsbereich zu arbeiten. Sogar ailagiv hohe Anderung
der Amplitude des LOs wirde keine erwahnenswerte Ander@sgdémodulier-
ten Signals herbeifihren. Aus diesem Grunde kann das MdeglSignals 5 (¢)
vereinfacht werden zu

a:LRg(t) = (1 — GRx)COS<wLot + HRx(t) — %)
—](1+eRx)sin(wLot+93X(t)—|— QSR%) (320)

Diese Arbeit befasst sich schwerpunktmallig mit dem Empgéat eines Kom-
munikationssystems. Wir werden aber auch die hochfredpeghagten Fehler im
Sender analysieren. Deswegen sollte an dieser Stelle tiggechende Modell fur
X (t) erwahnt werden:

ePX () = (1 +erx)cos(wrot + Orx(t) + QSTTX)
—7(1 — erx)sin(wrot + Orx(t) — %TX) (3.21)

Vom obigen Modell werden nur die hochfrequenzbedingtendfedrfasst, die im
Weiteren néher betrachtet werden und sich als das Mischerina@m fehlerbe-
hafteten LO Signal darstellen lassen. Zusétzlich zu denlir{3220) enthaltenen
Storungen im Empfanger kann als additives Glied die Misghder Gleichanteil-
komponente aus (3.9) mit dem fehlerbehafteten LO Signaildisichtigt werden.
Solch eine Ausweitung des Signalmodells wirde jedoch dadelMannotig ver-
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komplizieren. Zielfihrender ist es, die Gleichanteilkamnpnte bei der Analyse des
Basisband Signals(t) zu berucksichtigen.

Aus Gl. (3.21) resultiert

1
2TX (1) = 5 [(1 + €TX)€]¢€X +(1— ETX)e_J¢€X] e—jHTx(t)z(t)
1
+§ {(1 — eTX)e_J¢T2X —(1+ ETx)ej(ng} e?97x(1) 2*(1),(3.22)

Der Frequenzoffset voﬁezﬁ—(” verursacht eine konstante Drehung des Signalvek-

. . ) - .. df t
tordiagramms mit der kaelgeschwmdlgkéﬁ%().

Wie in Kapitel 4 deutlich gemacht wird, spielt der Ubertragakanal eine wich-
tige Rolle bei hochfrequenzbedingten HardwarefehlerrieJder Annahme eines
Kanals mit der Impulsantwoft(t) ergibt sich flir das Signal am Empfanger:

X (1) = %xTX(t) * h(t) [(1 — ERX)GJ%%X +(1 +€RX)€_J¢1§X]

e—J9Rx (1)

1
+§($TX (t) = h(1))* {(1 —enx)e T — (14 ERx)‘de)gx}
e?frx(®), (3.23)

Das Gesamtmodell ist naturgemal} sehr allgemein gehaltérdi& Besonderhei-
ten unterschiedlicher Modulations- und Zugriffsverfahia SDR Kontext wird in
Kapitel 4 naher eingegangen.
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4 Einfluss der I/Q-Fehler auf
Software Defined Radios

Die Bedeutung und die Auswirkungen der Amplitudenunglgekichte und Pha-
senungleichlaufe kénnen nicht von deren physikalischesathren entkoppelt wer-
den. Es ist jedoch erforderlich, nach der Hardware-oretgn Beschreibung, die
das Kapitel 3 geliefert hat, und nach der Prasentation e@ilifessergebnisse, ein
allgemeingultiges analytisches Modell der I/Q-Fehler mtwackeln. Als Grund-
lage wird das Modell aus den GI. (3.17) und (3.18) unter Blgiohitigung der
Gleichanteilkomponente aus Gl. (3.9) und der allgemeineddfle in den GI.
(3.21) und (3.20) dienen. Bereits die in [59] angestrebteaNgemeinerung des
Modells bezieht sich nicht auf unterschiedliche Storungyemgleiche Kapitel 3),
sondern auf unterschiedliche Datentbertragungsteamrikel unterschiedliche
Modulationen, die in einem SDR vorkommen kdnnen.

4.1 Analytisches Modell

4.1.1 Grundlegende Auswirkungen

Unter Verwendung der Fehlerkoeffizienten

K — (1—€)e?? + (1+e)e 72 und K, — (1—e)e 9% — (1+e)e??
2 2
(4.2)
kann das LO Signal aus GlI. (3.17) als
rro(t) = Kie 7wrot 4 Kyelwrot (4.2)

dargestellt werden. Entsprechend kann das in Gl. (3.18)edtellte Basisband Si-
gnal im Empfanger aufgefasst werden als

x(t) = Ky2(t) + K22*(t). (4.3)
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Die Koeffizientenk; und K5 vereinfachen nicht nur die Notation, sondern besitzen
auch folgende Eigenschatft:

|Ka
||

IRR (4.4)

Das Verhaltnis vonk; und K5 hat eine praktische Bedeutung, wie in Bild 3.11

und der dazugehorigen Beschreibung dargestellt. Liegt K€-Fehler vor, dann
iStKl =1 undK2 = 0.

In einem System mit einer linearen Modulation entsprieti) dem empfange-
nen Basisband Signal mit seinem spezifischen Symbolalpfagdydmpulsformung
usw. Zu den Abtastzeitpunkten betrachtet und unter Annatesder Zeitsynchro-
nisation und Impulsformung nach Nyquist, wird jedes Symil K skaliert und
mit der eigenen komplex konjugierten Kopie gestort, diedereim mitk, skaliert
wird. Diese Selbstinterferenz verringert das SNR und kasmallem in Alpha-
beten hoherer Ordnung zu Problemen fiihren. Bild 4.1(a8riefin Beispiel einer
fehlerbehafteten 16 QAM-Konstellation. Die mit Sternekeyazeichneten Punkte
entsprechen den Symbolen des Alphabets. Die Kreise zeigeérage der Symbo-
le im Falle eines I/Q-Fehlers vap = 10° unde = 0,025. Im Weiteren wird der
logarithmische Wery = 20 log E verwendet; hiey = 1 dB.

o S o
I I
(a) lineare Modulation (b) OFDM-Modulation

Bild 4.1 Beispiel der Auswirkung eines I/Q-Fehlers auf Systeme mgm 16 QAM-
Symbolalphabet
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4.1.2 OFDM-basierte Systeme

Z(f) und X (f) stellen die Fouriertransformierten des idealen Basisl&igdals
z(t) und des tatséchlichen Basisband Signatg dar. Mit Hilfe der aus der DFT-
Definition folgenden Beziehungen

ni

(4.5)

Z samp - Zfsamp

”M“

und

2mni

samp ) (46)

Zfsamp

IIMh

kann die DFT des Ausgangssignals: fs.m,) als eine Funktion vor¥ (i fsqmp)
ausgedruckt werden, wobgig,,, = tsalmp die Abtastfrequenz ist. Um die Dar-
stellung der folgenden Gleichungen zu vereinfachen, Wi(df,,,) mit X; und
Z(ifsamp) Mit Z; abgekiirzt. Dieselbe Vorgehensweise betrifft die SigmalZeit-

bereich.

L r
di= Z n (Cosg — Jesin %) — 2" (]sin% + €cos %)1 e I

n=1 "~
) (cos ? — j€esin ?>
2 2

LT L
-2 (s X e
L 2Trnm ’ ¢ ¢ _,27mne
( mZ:1 T L ) (js1n§+ecos2>]e JTL

n=1 m=1

=

1 L L ¢ ¢
2tnm
S p R 3 [ (s e
7, e ITE™ <] sin% + €cos %)1 eI (4.7)

Aufgrund der Summenorthogonalitéat in Gl. (4.7) liefeft, nur fur m = i und
m = L — i einen Beitrag zur Gesamtsumme. Somit vereinfacht sichd3) gu



66 Kapitel 4: Einfluss der 1/Q-Fehler auf Software Defined Radio

X; = (COS% — jESin%) Zi— (]Sing + ecos g) Zr-i = K1Zit Ko Z7 ;.

(4.8)

Fir die weitere Betrachtung wird angenommen, dass dieakiintertrager (im
basisband-aquivalenten Modell) symmetrisch zur Nullgeenz liegen. In der Pra-
xis bedeutet diese Annahme, dass die tatsachliche IDFFIRR{e L grofier als
die Anzahl aktiver Untertrage¥ ist. Besetzt werden dabei die folgenden Untertra-
ger:
N N N

,=12,...,—L— —L——+1,....L—1 4.

Z 1= ) 2 Y 2 ) 2 + ) Y ( 9)
Mit der Vektornotation

7 = |21, 2o,... 2,2 x, 2y 2] (4.10)

kann ein empfangenes OFDM-Symbol im FrequenzbereichatlehModulations-
symbole innerhalb eines FFT-Rahmes, kompakt geschriebetew als

X=K, Z +K> Z*, (4.11)

wobeiZ* die gespiegelte Version des Vektdfs darstellt, d.h(Z_* besitzt dieselben
Elementen wieZ*, aber in umgekehrter Reihenfolge:

Z = Zo-1,Zp-2,.. .2 _x, 2y, ... Z2,71)" (4.12)

Dies bedeutet, dass ein Symbol auf einem beliebigen Uatgatrvon der kom-
plex konjugierten Version desjenigen Symbols gestort witdls sich auf dem
Spiegelfrequenz-Untertrager befindet. Den Unterschiasichen einem 1/Q-Fehler
in einem Eintragersystem und einem OFDM-basierten Systerstriert Bild
4.1(b). Ahnliche qualitative Aussagen findet man in derdaiter [12, 75].

4.1.3 CDMA-basierte Systeme

Im Folgenden wird der Downlink eines DSSS-CDMA-Systems ihiNutzern be-
trachtet, die durch die orthogonalen Co€@és= [co, c1, . . ., cx_1] jeweils der L&n-
geM (M > K) charakterisiert sind. Jeder individuelle Spreizcode kalaivVektor
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ch=[Cr.0:Ch.1,- - cr—1)" dargestellt werden. Dabei werden die Symbole un-
terschiedlicher Nutzer wahrend eines Symbolintervaiszat (20,21, - -2 1)
dargestellt. Das gespreizte Signal wird danrCzu . Basierend auf Gl. (4.3) ergibt
sich im Falle eines 1/Q-Fehlers folgendes Stérmodell fig despreizte Signat

auf der Chipebene:

—

= K,C z +K,C* 2* (4.13)

Unter der Annahme, dass alle Spreizcodes paarweise orthbgmd, was in der
Matrixnotation dem Ausdruck” C = I gleicht, kann das Ergebnis der Entsprei-

zungsoperation fur alle Nutzercodes zu einem Vektor = [yo,y1, ... yx 1|7
zusammengefasst werden, und zwar

—

y=CH 7= K, Z +K,CHC* »* . (4.14)

Im allgemeinen Fall komplexwertiger Spreizcodes hangen/Q-fehlerbedingten
Interferenzterme in jedem Nutzersignal von allen NutzeWsylen wahrend dersel-
ben Symboldauer ab. DiesédultiUser Interferenc€ MUI) wird von der Form des

Signals? in Gl. (4.14) bestatigt. Die genaue Struktur der Interferest bedingt
durch den TernC* C*, der ein MaR der Korrelation zwischen den Codes und den
entsprechenden konjugiert komplexen Codes ist. Fir deni&fadl reellwertiger
Codes giltC” C* = CTC = I. Somit leidet jedes entspreizte Signal nur unter der
Eigeninterferenz. Wie in [64] erlautert, reduziert diessoBachtung den Fall des
reellwertigen Spreizcodes zum Stormodell der linearenadicbn.

4.1.4 MC-CDMA-basierte Systeme

Die grundlegende Ubertragungstechnik des MC-CDMA ist d&®, mit einer
CDMA-basierten Spreizung und Entspreizung im Frequergbler Es wird an-
genommen, dasd von L Untertragern aktiv sind (vergleiche Kapitel 4.1.2). Es
wird jeweils ein Chip des gespreizten Symbols pro Untedrdtdpertragen. Daher
gilt M = N. Die Spreizmatrix nimmt die For® = [co,¢1, ..., cx—1] an, wo-
bei K, ahnlich wie im CDMA-Fall, die Anzahl der aktiven Nutzer leézhnet. Ein
I/Q-fehlerbehaftetes Signal nach der DFT- (bzw. FFT-) @pen kann im Spek-
tralbereich ausgedruckt werden als

X=K,C 7 +K,C* 7* . (4.15)
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wobei die MatrixC = [co,c1,...,cx—1] Chip-Vektoren der Nutzer beinhaltet.
Jeder dieser Vektorefh, = [cx.ar—1,Ch.ar—2, - - - Ck,0] DEZEIChNEL €iNE Zeitinver-
tierte Spreizsequenz. Der Entspreizungsvorgang fuhrtaetektierten Signal

y=CH X= K, 7 +K,CHC* 7* . (4.16)

Aus dem MC-CDMA Modell geht hervor, dass das Interferenfipvon der Kor-
relation zwischen den Spreizcodes und den entsprecheraiéinhzinvertierten
Spreizcodes abhangt. Diese Eigenschaft ist eine Besazitden MC-CDMA Sys-
teme, auf die im Weiteren detailliert eingegangen wird.

4.2 Schlussfolgerungen aus dem Modell

Die praktischen Beobachtungen und die Messergebnisseewénddiesem Ab-
schnitt auf der Grundlage der analytischen Modelle und nifeilton rechnerge-
stutzten Simulationen erklart. Die Aufteilung in linealddMA/FDMA)-Systeme,
OFDM, CDMA und MC-CDMA wird beibehalten.

4.2.1 Lineare Modulation

Es wurde bereits gezeigt, dass grol3e 1/Q-Fehler die Syrataition erschweren.
Entsprechende I/Q-Fehler verringern aber nicht nur das,SNiRdern kbnnen zur
Folge haben, dass auch ohne anderweitige Storungen féschieolentscheidun-
gen getroffen werden. Von und e definierte Arbeitsbereiche, in denen die Da-
tendbertragung 1/Q-Fehler bedingt unter einer bestimr8genbol- bzw. Bitfehler-
schranke nicht moglich iseqgl. error floor), werden im Folgenden aBereiche
des Mindestfehlers durch Verzerrubgzeichnet. Eine Gegeniberstellung der Be-
reiche der Mindestfehler in Systemen mit 16 QAM- und 64 QANp#abeten kann
dem Bild 4.2 entnommen werden. Die Graphiken sind grobjgxeleil sie einer
Simulation mit einem entsprechenden Rasteraand ¢ entstammen.

Die inden Bildern 4.3 und 4.4 dargestellten Abhangigkesienen dem Zweck, die
durch den I/Q-Fehler verursachten Probleme quantitatierfassen. Als Mal} fur
das Amplitudenungleichgewicht wird stets der logaritrchesWerty = 20 log %
angenommen. Simuliert wird dabei das Verhalten einesrdare8ystems in einem
AWGN-Kanal. Mit einem 1/Q-Fehler von 1 dB und 1Qvird fir ein 64 QAM-
Alphabet bereits der Bereich des Mindestfehlers erreitlvei von 64 Symbolen
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Bild 4.2 Bereiche der Mindestfehler durch Verzerrung bei einerdira Modulation

werden in dem Fall falsch erkannt, mit jeweils einem falsiudlierten Bit (Gray-
Codierung vorausgesetzt). Die BER-Kennlinie wird in diasiall asymptotisch
den Wert vorb,2 - 103 erreichen.

Die Werte der 1/Q-Fehler entsprechen furihd 1 dB ungefahr 20 dB IRR und
fur 5° und 0,5 dB etwa 25 dB IRR. Im letzteren Fall funktioniert eystém mit
einem Alphabet bis 16 QAM auch ohne jegliche 1/Q-Fehlerkengierung (un-
ter Annahme des AWGN-Kanals) gut. Die von ungenauer 1/Qa&&sspng verur-
sachte Verringerung des SNR in einem linear moduliertete8yshne zusatzliche
Storquellen ist vergleichsweise gering und betragt imigralevanten Bereich von
BER zwischenl0~2 und10~3 weniger als 1 dB. Dies ist einer der Griinde, warum
die Probleme der I/Q-Fehler in der Literatur oft untersehéterden.

4.2.2 OFDM-Modulation

Die Gl. (4.8) und (4.11) beschreiben den Einfluss des I/Qédfglauf ein Multitra-

gersystem fu. > 1 und kdnnen zu Gl. (4.3) fUE = 1 vereinfacht werden (Ein-
tragersystem). Es ist bemerkenswert, dass die DFT-Langaafil/Q-Problem in
OFDM- und MC-CDMA-Systemen unter der Annahme, dass N + 2 irrelevant

ist. Die letzte Annahme dient der Sicherstellung einer swytnischen Anordnung
der Untertragerpaare im Frequenzbereich. Dies fuhrt zusséhluss zweier Unter-
trager: des DC-Tragers und dem bei der halben Abtastfreq ey IEEE 802.11a
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—#— |/Q-Fehler von g=1 dB ung=10°
—&8— |/Q-Fehler von g=0,5 dB ung:5°
— AWGN

E/N, [dB]

Bild 4.3 BER eines linearen Systems mit 16 QAM-Alphabet als Funktion I/Q-
Fehler und SNR

Standard nutzt insgesamt 52 von 64 Trager und erfullt - @hnliie alle anderen
bekannten OFDM-Kommunikationssysteme - die Randbediggumes Modells.
Sollten die OFDM-Randbedingungen fur die aktiven Untgramissachtet wer-
den, folgen hohere Leistungsfahigkeitseinbuf3en. Diesftbetuch den Fall von
MC-CDMA.

Zu Darstellungszwecken sind die 1/Q-Fehler in Bild 4.1 atisgisch hoch ge-
wahlt worden. In den Bildern 4.5 und 4.6 wird die BER in Abhighkgit von 1/Q-
Fehler, Symbolalphabet und SNR dargestellt. Auch wennidiegBsektordiagram-
me komplexer wirken, sind die Unterschiede beziglich BERrearmodulierten
Systemen fur moderate Werte des 1/Q-Fehlers gering (sietiexiges Unterkapi-
tel). Jedoch sinkt, wie spéater noch gezeigt wird, die Leigiahigkeit von OFDM-
Systemen unter Einfluss von 1/Q-Fehlern in Verbindung mdeaan Stérquellen
schneller, als es bei linearmodulierten Systemen der $tall i
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Bild 4.4 BER eines linearen Systems mit 64 QAM-Alphabet als Funktion I/Q-
Fehler und SNR

4.2.3 CDMA-Modulation

In praktisch implementierbaren CDMA-Systemen, inklusiM TS, setzt sich der
effektive Spreizcode wahrend einer Symboldauer aus deentiichen Spreiz-
bzw. Kanalcode und aus entsprechenden Chips des Scrambing Verwtirf-
lungscodes zusammen. Der resultierende Code ist das Ritida&r beiden Code-
sequenzen auf der Chipebene. In [1] werden reellwertigeF€8des als Spreiz-
codes im UMTS vorgeschrieben, deren Menge fir die jewefligdel&dnge iden-
tisch mit der Menge der Walsh-Hadamard Sequenzen ist. Sdrapwird fur alle
Nutzer innerhalb einer Zelle gemeinsam durchgefiihrt. Ala®blingcode ver-
wendet man eine pseudozuféllige QPSK-Sequenz (siehéjamzufolge wird der
effektive Spreizcode komplex. Dessen Werte wahrend eiperbSldauer konnen
in der Matrixschreibweise wie folgt zusammengefasst werde

C=AC =[A, Ty, Ay Co ot Ay Tl (4.17)
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—#— |/Q-Fehler von g=1dB ung=10°
—&— |/Q-Fehler von g=0.5dB ung=5°
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Bild 4.5 BER eines OFDM-Systems mit 16 QAM-Alphabet als Funktion Vp+
Fehler und SNR

wobei C’ die urspringlichen Spreiz- bzw. Kanalcodes enthalt und
A; = diag\i,As,...,A\y) eine diagonale Matrix mit den Chips des Scramb-
lingcodes wéhrend eines Symbols ist. Unter der Annahmes, diasreellwertigen
Kanalcodes jeweils paarweise orthogonal sind, €H.C’ = I), und mit der
zuséatzlichen Annahme, dass alle Scrambling-Chips dena@eaton eins haben
(z.B. QPSK), sind die effektiven Spreizcodesdrauch orthogonal, weil

cfc=CTAPAC =CTIC =CTC' =1 (4.18)

ist. Dies fuhrt mit Einbeziehung von (4.14) zum entspreiZenal

o

y=CH i= K, Z +K,C'T(A?)2C' = . (4.19)

Im Allgemeinen, auch wen@ C = I ist, ist die Matrix C" C* nicht diagonal
und ein 1/Q-Fehler fuhrt zuMultiUser InterferenZMUI). Jedoch zeigt eine Ana-
lyse derEigeninterferenZhier: die Interferenz von der komplex Konjugierten des
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Bild 4.6 BER eines OFDM-Systems mit 64 QAM-Alphabet als Funktion Vp+
Fehler und SNR

eigenen Symbols), deren Niveau durch die Diagonalelemaemté, C'? (A*)2C’
gegeben ist, dass sie meistens deutlich niedriger in Sgstemt Scrambling ist
als in solchen, die kein Scrambling benutzéy (= I). Mit anderen Worten, der
Gebrauch von Scrambling reduziert zwar die Leistung deeiirgerferenz, erhoht
jedoch gleichzeitig die MUI.

Um die qualitativen theoretischen Aussagen zu veransicau, wurden die Ei-
geninterferenzanteile in einem CDMA-System mit QPSK-8wling simuliert
und auf die Eigeninterferenz in einem entsprechenden ®Bystene Scrambling
bezogen. Die Ergebnisse sind in Bild 4.7 dargestellt.

Auf der bereits durchgefiihrten Analyse basierend, kane@mmmen werden, dass
im Kontext von I/Q-Fehlern das Verhalten eines CDMA-Systerhne Scrambling
unabhéangig von der Anzahl der Nutzer ist. Die Leistungsgfiédit eines Systems,
das Scrambling verwendet, hangt dagegen sehr stark vonmadah”Ader Nutzer ab.
Mit wenigen Nutzern ' < M) weisen Scrambling-Systeme eine im Vergleich
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Bild 4.7 Relatives Niveau der Eigeninterferenz mit und ohne Scramghbh einem
CDMA-System (f = K = 16)

zu Systemen ohne Scrambling bessere Leistungsfahigkeivallig ausgelastete
Systeme [ = M) besitzen das umgekehrte Verhéltnis beztglich der Lejsiidn
higkeit.

Die nachfolgend in den Bildern 4.8-4.10 prasentierten Enggse beziehen sich
auf Systeme mit 16 QAM bzw. 64 QAM-Alphabeten. 1/Q-Fehletspnechen 20
bis 25 dB IRR und vertreten somit realistische Werte, dienbérontend-Entwurf
vorkommen. Die Erkenntnisse, die den Simulationen entnemwerden kénnen,
decken sich mit dem theoretischen Modell.

In allen CDMA-Simulationen leiden die Scrambling-Systemeniger an 1/Q-

Fehlern als die Systeme ohne Scrambling bis zu einer Ausigsion etwa 75%
(hier 12 von 16 Nutzern). Interessanterweise unterdrickar8bling die negati-
ve Effekte des I/Q-Fehlers fur niedrige Auslastungen, eeitlie Eigeninterferenz
senkt.

Neben CDMA-Systemen mit reellwertigen Spreiz- bzw. Kaodé&s existieren ei-
nige Vorschlage zur Implementierung komplexwertiger Soades (siehe z.B.
[43] und [69]). Zwar weisen die Autoren dieser Publikatioreuf die besseren
Korrelationseigenschaften der komplexen Codes hin, @isedCodes attraktiv ma-
chen, die von 1/Q-Fehlern bei hoher Auslastung der Zelleingaxchten Probleme
wurden aber bisher nicht beriicksichtigt. Beztglich I/QUEemissen solche kom-
plexen Codes andere Eigenschaften als reellwertige $pag#s mit komplexen
Scramblingcodes schon aus dem Grund aufweisen, dass siegen€atz zu den
Scramblingcodes eine bestimmte und regelméalige Stru&herh
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Bild 4.8 BER eines CDMA-Systems mit 16 QAM-Alphabét/ = 16 und I/Q-Fehler
vong = 0,5 dB und¢ = 5° als Funktion der Anzahl der Nutzer und des
SNRs

Das Stérmodell in Gl. (4.13) und der EntscheidungsvektoGin(4.14) weisen
Ahnlichkeiten zum OFDM-Fall bezuglich der Wechselwirkumgterschiedlicher
Untertrager (OFDM) bzw. unterschiedlicher Nutzer (CDMAf.dn einem OFDM
System kdnnen I/Q-Fehler vollstandig vermieden werdedem nur die Halfte der
zur Verfligung stehenden Untertrager verwendet wird. AderjePaar komplemen-
tarer Untertréager auf den Frequenzérund — f. darf jeweils nur ein Untertrager
gewdahlt werden. Analog dazu kdnnen komplexe CDMA-Codesugjiawverden, die
bis zur Hélfte der maximalen Nutzerlast das System vor 16QkTn schiitzen.

Das Vermeiden des I/Q-Fehlers in Systemen mit geringer isagiraktisch rele-
vant, weil Kommunikationssysteme meistens mit wenigeHglte der maxima-
len Anzahl der Nutzer betrieben werden. Man denke an das Cbislerte UMTS
System, dessen Auslastung stark von der Tageszeit abhangigl ausserhalb der
Spitzenzeiten von einer geschickten Auswahl der Codedigrein konnte. Ob eine
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—#— Scrambling, 1 Nutzer
—6— Scrambling, 4 Nutzer
—&— Scrambling, 8 Nutzer
—4— Scrambling, 12 Nutzer
10 g —&— Scrambling, 16 Nutzer
: +=x%=" ohne Scr., beliebige Nutzeran]
AWGN ]

BER

N

Bild 4.9 BER eines CDMA-Systems mit 16 QAM-Alphabét/ = 16 und I/Q-Fehler
vong = 1 dB und¢ = 10° als Funktion der Anzahl der Nutzer und des

SNRs

konkrete Struktur im Sinne des I/Q-Fehlers Vor- oder Nathteingt, musste fur
jede Codefamilie untersucht werden, wobei eine solchersntébung den Rahmen

dieser Arbeit sprengen wirde.

4.2.4 MC-CDMA-Modulation

Aus dem MC-CDMA-Stoérmodell in GI. (4.16) lasst sich das Heeenzprofil

K,CHC* z* extrahieren. Es hangt davon ab, welche Eigenschaften digzien
Spreizcodes besitzen. Besonders wichtig ist die AntwdrtaiFrage, inwieweit
ein beliebiger Spreizcodg, orthogonal zur eigenen komplex konjugierten zeitlich

invertierten Variante:; und zu den anderen komplex konjugierten zeitlich inver-

tierten Codes;,, m # k, ist.
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Bild 4.10 BER eines CDMA-Systems mit 64 QAM-Alphabet/ = 16 und I/Q-
Fehler vong = 1 dB und¢ = 10° als Funktion der Anzahl der Nutzer
und des SNRs

Allgemein betrachtet fiihrt ein 1/Q-Fehler zur MUI, fallsedMatrix C* C* nicht
diagonal ist. Fur den Sonderfall der traditionellen reetiigen OVSF- bzw. Walsh-
Hadamard-Codes gilt jedoch

C"C* =diag{po.p1,.--.px-1}, (4.20)

wobeip, € {+1}Vk ist. Das entspreizte Signal vor der Symboldetektion Idiitet
die Daten im Code-Kana:

Yi = K12y, + KoprZi  k=12,...K (4.21)

Das Signalmodell in Gl. (4.21) sieht formal dem grundlegantfodell eines li-
nearen Eintragersystems in Gl. (4.3) sehr ahnlich. Auclasein Fall bedeutet ein
I/Q-Fehler lediglich Eigeninterferenz im digitalen Bdsasid. Genauer gesagt, mit
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p = 1 sind beide Modelle identisch und mit= —1 andert sich das Vorzeichen
der Eigeninterferenz-Komponente. In einem mit der maxéma#nzahl der Nutzer
belegten MC-CDMA-System mit OVSF- oder Walsh-Hadamardt€sonimmt die
Halfte der Code-Kanalg = 1 und die andere Halfte = —1 an. Allerdings kann
fir andere Codes gelten, da8§ C* nichtdiagonal ist, womit auch die resultieren-
de MUI in Kauf genommen werden muss.

In den bis jetzt bekannten Vorschlagen fur Industriestedejalie MC-CDMA ein-
setzen sollen, wird Scrambling nicht ausftihrlicher angsespen. Es bleibt fraglich,
welchem Zweck Scramblingcodes in einem MC-CDMA System eliekdnnten,
sollte MC-CDMA als die grundlegende Modulation das Rennerdie vierte Ge-
neration des Mobilfunks gewinnen. Denn eine orthogonaldi€ang der Zellen
im Downlink bzw. eine orthogonale Codierung der TeilnehmeUplink sollte von
der OFDM-Komponente gewéhrleistet sein. Um eine Parallala CDMA-Fall
ziehen zu konnen, beriicksichtigen die Simulationen eirfe8K3Scramblingcode,
unabhangig von den praktischen Anwendungen.

Die Bilder 4.11-4.13 verdeutlichen den Einfluss, den dier&ationseigenschaf-
ten von Spreiz- und Scramblingcodes auf ein unter I/Q-Fah&dendes System
haben. Es ist erwahnenswert, dass auch fir MC-CDMA Spréexcexistieren, die
in Zellen mit niedriger Nutzerlast Vorteile beziglich Ifghlern aufweisen.

4.3 Analyse bei Mehrwegeausbreitung

Keine der bisher durchgefihrten Analysen hat den EinflussseMehrwegeka-
nals auf ein System mit einem 1/Q-Fehler bertcksichtigtwiasde lediglich der

AWGN-Fall betrachtet. Dabei findet die Mobilkommunikatioeist in einer Mehr-

wegeumgebung statt. Fir die Betrachtung des I/Q-Fehlesi sp eine wesentliche
Rolle, welche Wechselwirkungen mit den Mehrwegekanaldstelnen. Denn aus
der Beobachtung, wie sich ein 1/Q-Fehler im AWGN-Fall au¢ GER des Sys-
tems auswirkt, kann keine direkte Aussage fur eine Mehrwegebung getroffen
werden. Besonders interessant ist die Frage, in welchéeRflge die Kanalent-
zerrung und die in Kapitel 5 nédher betrachtete I/Q-Fehiem@nsierung stattfinden
sollen. Allgemein betrachtet ist die Kompensierung des tamger-1/Q-Fehlers vor
der Kanalentzerrung zielfUhrender, weil sich sonst dieléregiellen tberlagern
und die Kanalentzerrung beeintrachtigen (vergleiche &itimnsergebnisse in Ka-
pitel 5 und [30]). Bild 4.14 stellt die optimale Reihenfolger Operationen dar.
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Bild 4.11 BER eines MC-CDMA-Systems mit 16 QAM-Alphabeyy = N = 16
und I/Q-Fehler vory = 0,5 dB und¢ = 5° als Funktion der Anzahl der
Nutzer und des SNRs

Die Mehrwegekanéle werden in der Regel als Rayleighprezessielliert. Sollte
eine starke direkte Komponente ein Bestandteil des Emp&gigals sein, was in
landlichen Regionen haufig der Fall ist, eignet sich zur Besbung des Kanals
der Riceprozess, wobei der Rayleighprozess als ein Saildges Riceprozesses
interpretiert werden kann [46].

Im Rahmen dieser Arbeit wird in den theoretischen Betraupn lediglich ei-

ne allgemeine, endlich lange, zeitinvariante basisbajuivalente Kanalimpulsant-
wort h(t) betrachtet, ohne auf die méglichen Eigenschaften des Kaiatugehen.
In Monte-Carlo-Simulationen werden Beispiele fir Freqagéinge verwendet. Da
eine ideale Zeitsynchronisation vorausgesetzt wird, eemie Spektren als eine
Reihe von Taps definiert, deren zeitliche Abstande Viekadbr Abtastperiode



80 Kapitel 4: Einfluss der I/Q-Fehler auf Software Defined Radio

10 T T T
: —#— Scrambling: 1 Nutzer
—©— Scrambling: 4 Nutzer
—8— Scrambling: 8 Nutzer
—4— Scrambling: 12 Nutzer
10t = . .....................| —&— Scrambling: 16 Nutzer g
+=x=ohne Scr., beliebige Nutzeranz.

BER
N

15

10
E/N, [dB]

Bild 4.12 BER eines MC-CDMA-Systems mit 16 QAM-Alphabeyy = N = 16
und 1/Q-Fehler vory = 1 dB und¢ = 10° als Funktion der Anzahl der
Nutzer und des SNRs

sind. Die Signalenergie innerhalb einer Abtastperiodeg®iChips oder Symbols)
wird nach diesem Modell am Abtastzeitpunkt aufgesammelt.

4.3.1 Eintragersysteme

Als Ausgangspunkt zur Analyse kann die Gl. (3.21) dienerrabDa resultiert die
komplexe Einhiillende (das Basisband-Aquivalent) des &sigdals

LETx(t) = Kl’TX,Z(t) + K;’TXZ*(t). (422)

Die Eigeninterferenz auf der Spiegelfrequenz, die bere@iirmals diskutiert wur-
de, istim Gliedz*(¢) sichtbar.
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Bild 4.13 BER eines MC-CDMA-Systems mit 64 QAM-Alphabeyy = N = 16
und I/Q-Fehler vory = 0,5 dB und¢ = 5° als Funktion der Anzahl der
Nutzer und des SNRs

Sei h(t) die basisband-aquivalente Impulsantwort des physikadiscUbertra-
gungskanals, dann gilt fir das Signal am Eingang des Emefang

rom(t) = xrx(t) * h(t). (4.23)

Weitere Verzerrungen des Signals kommen wegen des I/@¥fsdht Frontend des
Empfangers hinzu. Analog zur Senderseite kann das agotestemplex abwarts-
gemischte LO Signal den Gl. (3.17) bzw. (3.20) entnommertemer
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Bild 4.14 Optimale Anordnung der Kompensationsverfahren fir einemddynen
Empfanger

Das Basisband-Aquivalent des Signals, das nach der Fra+@trie des Empfan-
gers entsteht, kann beschrieben werden als [65]

rrx(t) = Kirxvou(t)+ Ko rxxep(t) (4.24)
= KirxKi rxz(t) = h(t)
+K7 rx Ko rx 2" (t) * h* (1)
+K5 rx K1,rx 2" (t) * h(t)
+Ko rx Ko rxz(t) * h*(t).

Die doppelte Anwendung des 1/Q-Fehlermodells (im Sendet wm Empfan-
ger) fuhrt zu vier Signalkomponenten. Ohne Ungleichget@emd Ungleichlaufe
(K1 7x = K1, rx = 1undKs rx = Ky rx = 0) vereinfacht sich das Signalmo-
dell in GI. (4.24) zur grundlegenden Verzerrung durch dend{a(t) = h(t).

Das Stormodell zeigt analytisch, dass der urspringlicherdlaiss: (¢) am Sender-
und Empfanger-1/Q-Fehler leidet mit einem durglt) charakterisierten Kanal da-
zwischen. Ohne auf die Einzelheiten der Entzerrertecinngtezugehen, wird an
dieser Stelle angenommen, dass ein linearer Entzeftergegeben ist, der die
Mehrwegekanaleinflisse kompensiert. Um das Modell einfachalten, soll der
Entzerrer denZero Forcing(ZF)-Kriterium entsprechen, so dals&) * c(t) = 6(t)
ist, wobeid(t) einen Diracimpuls darstellt. Auch wenn praktisch impletrezba-
re lineare Entzerrer eher nach défean Squared Erro(MSE)-Prinzip aufgebaut
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sind, kann anhand des ZF der grundlegende Zusammenhanchewidem 1/Q-
Fehler und der linearen Entzerrung gezeigt werden. Dierfittg des beobachteten
Signals laut Gl. (4.24) mit einem ZF-Entzerrer fuhrt zu

y(t) = xrx(t)*c(t) (4.25)
= Ki rxKirx2(t)
+ [Kl,RXK;TX(S(t) + K2,RXKT,TXp(t)] * z(t)*
+ Ko rx Ko rxp(t) * 2(t),

wobei die Impulsantworp(t) = h*(t) % ¢(t) dem Ergebnis entspricht, das eine
Entzerrung des komplex konjugierten Kanalgt¢) mit dem furh(t) geeigneten
Entzerrer zur Folge hat (vergleiche Gl. (4.24)). Selbstid) = c¢(t) = 6(t) kann
p(t) = h*(t) * c(t) eine beliebige Form annehmen. Die Erklarung liefert der Zu-
sammenhang{h(t)} = H(f), wobeiF{-} die Fouriertransformation ist. Daraus
folgt F{h*(t)} = H*(—f). Dies bedeutet unter anderem, dass das Amplituden-
spektrum vom* (t) die frequenzgespiegelte Version vh(t) ist. Deswegen kann
die Wirkung eines Entzerrers, der fur die Kanalimpulsamt¢t) entworfen wur-
de, in Bezug auk*(t) beliebigsein. Die genauen Effekte hdngen stark vom jeweili-
gen Kanal ab. Am Ende dieses Unterkapitels werden einigemarmache Beispiele
préasentiert, die diese analytischen Betrachtungen eegénz

Es bietet sich an, die Glte des Signals am Ausgang des Ereéormell zu be-
urteilen. Dazu dient das SIR. Aus den vier Termen in Gl. J#khn lediglich
K1 rxKi rxz(t) als das gewiinschte Signal erfasst werden. Alle andere Bleme
te stellen Eigeninterferenzen dar. Unter der Annahme, dassdeale Basisband
Signalz(t) stark zirkular ist, d.hy7 gilt E[z(t)z(t — 7)] = 0 [47,68] (und auch
E[z*(t)z*(t — 7)] = 0), kann das Leistungsdichtespektruengl. Power Spec-
tral Density, PSD) des gewinschten Signals und der Eigamémenzanteile ausge-
driickt werden als

Gs(f) = |KirxKirx|> G.(f) (4.26)
und
Gi(f) = | Ki.rx K3 rx + Ko nx Kiqx P(f)|” Gan (f) (4.27)

+ | Ko rx Ko rx P(f)]? G2 (f),

wobei G,(f) und G.-(f) die PSD vonz(t) bzw. z*(t) sind. Der Term
P(f) = H*(—f)C(f) entspricht der Interferenz. Das eigentliche SIR kann dann
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definiert werden als

I Gs(f)df
[ Gi(f)df’
wobei B die Bandbreite vorx(t) ist. Man beachte, dass der zweite Summand in
Gl. (4.27) verschwindend klein ist und demzufolge kaum Hs¥lauf das SIR in
Gl. (4.28) hat. Im Spezialfall eines angepassten Sendershine Kanal reduziert

sich der Ausdruck zu dem aus [81] bekannten Verhaltisr x |*/| K2, rx|? fur
das empfangerspezifische Frontend IRR.

Ein genauer Blick auf Gl. (4.27) verrat, dass die Rolle deptamger-1/Q-Fehlers
groRer ist als die des Sender-1/Q-Fehlers, zumindest indenf die Kanalent-
zerrung. Grunde dafur liegen in der SignalverarbeitunigskB®er Kanal wird ge-
folgt vom Empfanger-Frontend. Danach sollte die Entzegrstattfinden. Doch die
falschen Annahmen Gber den Kanal fihren zu noch héherenrderfongen an die
I/Q-Anpassung im Frontend als sie aus der Analyse der Eopafien des Fron-
tends alleine resultieren wirden. Die zusatzlichen BER&Ren aufgrund unge-
eigneter Entzerrung des derft) = h*(¢) * ¢(t) zugehorigen Signalanteils konnen
mehrere Dezibel betragen, abhangig vom eigentlichen Kaeagleiche Beispiel
in Bild 4.16). Um die Probleme, die aus der Wechselwirkung Mehrwegekanals
und des I/Q-Fehlers resultieren, zu umgehen, gibt es zwegilibtikeiten: Genaue-
re Frontend-Elemente einsetzen oder den Empfanger-IieRer der Kanalent-
zerrung kompensieren. Die Erstgenannte fordert meistzajatlabel hohe Kosten.
Daher soll die I/Q-Fehlerkompensierung im komplexen Basisl untersucht wer-
den.

SIR = (4.28)

Ein weiteres praktisches Problem hangt mit dem Einfluss #@d~éhlers auf
die Kanalschatzung zusammen. Laut Gl. (4.24) wird jedeoAlgmus zur Ka-
nalschatzung, ob datengestitzt oder nicht, aufgrund dearbeitung des I/Q-
fehlerbehafteten ; x (¢t) selbst von diesem Fehler beeinflusst. Wie in jeder Emp-
fangerstruktur resultiert eine fehlerbehaftete Schazamehlern am Ausgang des
Entzerrers. In diesem Kontext ist es interessant zu bebddaotiass die Funktions-
fahigkeit eines einfachen Korrelators im Zeitbereich ndt dAnnahme, dass(t)
bzw. eine gentigend hohe Anzahl seiner Pilotsymbole belsandf stark von der
Zirkularitat des zu sendenden Signals abhangt. Mit andéf@nen, die vore*(t)
abhangigen Glieder in Gl. (4.24) haben keinerlei Einfludsdaei korrelationsba-
sierte Kanalschéatzung, falt§¢) zirkular ist, d.h.z(¢) undz* (¢t — 1) fur alle Werte
von 7 unkorreliert sind. Somit ist bewiesen, dass eine pilotrésiKorrelation ro-
bust gegenuber I/Q-Fehlern ist.
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Im Falle von anderen Kanalschatzern kdnnen die vom |/Qédfeldrursachten
Effekte dramatischer erscheinen. Die bereits angeflttrgebnisse in den Gl.
(4.25)-(4.28), die genaue Kenntnis des Kanals voraussesiellen in dieser Hin-
sicht die bestmoglichen Ergebnisse dar.

Um die praktischen Auswirkungen zu illustrieren, werdem rdie Ergebnisse
der rechnergestitzten Simulationen prasentiert und tkskuAls Mehrwegeka-
nal wird ein Drei-Tap-Modell mit der willkirlichen aber destischen Impulsant-
wort » = [0,79 + 0,187, — 0,35+ 0,353, 0,26 — 0,137] angewendet, in dem die
zeitlichen Abstande zwischen den Einzelpfaden einer Syaalber entsprechen
(vergleiche auch [19]). Die ZF-Methode wird zur Entzerrudey 16 QAM- und
64 QAM-Systeme verwendet. Die Phasenungleichlaufe im &eadd im Emp-
fanger betragen = 5° bzw. ¢ = 4°. Die Ungleichgewichtswerte von= 0,6 dB
im Sender und = 0,7 dB im Empfanger errechnen sich apis= 20 log % Die-
se Werte entsprechen in etwa 25 dB IRR, sowohl fiir den Serslauah fir den
Empfanger, sie sind also durchaus realistisch fur analogeténds [53]. Wie in
Gl. (4.25) und (4.27) dargelegt, hangt die Starke der Eigerflerenz im frequenz-
selektiven Kanal davon ab, was wéhrend der Kanalentzemmihgem komplex
konjugierten Kanah*(t) passiert. Fir den angenommenen Mehrwegekanal findet
man die Frequenzgange der entsprechenden Impulsantwordem Bildern 4.15
und 4.16. Das SIR betragt nach Gl. (4.28) 17,4 dB und ist soeutlich kleiner als
anhand der beiden Frontend-IRR von je 25 dB erwartet werdantk.

Signalvektordiagramme 1/Q-fehlerbehafteter Systemedemnim Rahmen dieser
Arbeit bereits in Unterkapitel 4.1 prasentiert. Der typisa I/Q-Fehlerstruktur in
Bild 4.17(a) wird an dieser Stelle mit Bild 4.17(b) ein Si¢yrektordiagramm ge-
genubergestellt, in dem das Signal durch den Drei-Tap-Metekanal geschickt,
danach im Frontend des Empfangers verarbeitet und im Bagisbntzerrt wurde,
ohne dass der 1/Q-Fehler kompensiert wird. Die PunktwolkeBild 4.17(b) re-
sultieren aus nicht angepasster Kanalentzerrung. Es vkeideAWGN-Rauschen
eingesetzt und ohne I/Q-Fehler im Frontend wirden beidgeBiéine ungestorte
16 QAM-Konstellation darstellen.

Die Verschlechterung der Ubertragungsqualitat durch d@aFehler ist in dem
vorgestellten Beispiel sichtbar. Um den Einfluss des I/Qkrs noch deutli-
cher zu machen, werden im Folgenden Simulationsergebfissineare Mo-
dulationsverfahren prasentiert. Bild 4.18 zeigt ein lmsaSystem mit einem
16 QAM Alphabet, mit und ohne Mehrwege (und ZF-Entzerrungdl unit und
ohne 1/Q-Fehlerkompensierung (unter Annahme vollstémdig/issens Uber die
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Bild 4.15 Betragsfrequenzgang des originaren Kanals, des Entzemnerdes Kanals
nach der Entzerrung
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Bild 4.16 Betragsfrequenzgang des komplex konjugierten Kanalsadkden origi-
naren Kanal angepassten Entzerrers und des komplex kerigryiKanals
nach der Entzerrung

I/Q-Fehlerparameter). Die Annahme, dass die Werte des iWudphungleich-
gewichts und des Phasenungleichlaufs bekannt sind, igt defantwortlich, dass
die BER-Ergebnisse fur den Fall ohne des 1/Q-Fehlers undiéir Fall mit der
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Bild 4.17 Signalvektordiagramme 1/Q-fehlerbehafteter linearmiedier Systeme mit
einem 16 QAM Symbolalphabet, ohne Rauschen

I/Q-Fehlerkorrektur nahezu identisch sind. Dieses gitthaefiir weitere in diesem
Kapitel dargestellte Ergebnisse.

Auf dem flr uncodierte Systeme interessanten BER-Niveawl0o? betragt die
SNR-Verschlechterung aufgrund von I/Q-Fehlern etwa 1 disedfiehrwegekanal
und 2 dB mit Mehrwegekanal. Ein System mit dem gegebenen|Katheinem
Entzerrer verliert zusatzlich 1 dB verglichen mit dem Falhe Mehrwege.

In einem 64 QAM-System (Bild 4.19) sind die Verhaltnisse sutien den Féllen
mit und ohne Mehrwege noch dramatischer. Sehr hohe BER neactgolches
System ohne 1/Q-Fehlerkorrektur zusatzlich zur Entzegnumnzlos.

In Bezug auf CDMA ist anzumerken, dass das grundlegendeaBmgpalell, bis auf

die vom Scramblingcode verursachten Unterschiede, ghilatpt. Eine genaue-
re Betrachtung der Auswirkung vom Mehrwegekanal auf CDMA&t8me wirde

deswegen zu einer Uberlagerung bereits bekannter Effeékter. In diesem Sinne
konnen die vorgestellten Modelle auf CDMA-basierte SystemB. UMTS, an-

gewendet werden. Falls komplexe Codes eingesetzt werdeheime zusatzliche
Beachtung der Abh&ngigkeit von der Anzahl der Nutzer notligen
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—#— |/Q—-Fehler, Mehrwege : Entzerrung;
—&— Mehrwege : Entzerrung
—6— |/Q—-Fehler, Mehrwege : Komp., Entz.
—&— |/Q-Fehler : keine Kompensierung
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Bild 4.18 BER eines linearen Systems (16 QAM) mit einem 1/Q-Fehler von
grx=0,6 dB und¢rx=5" im Sender und gx=0,7 dB undgprx=4° im
Empfanger

4.3.2 Mehrtragersysteme

Die vorherigen Unterkapitel wurden insofern stark von deedren Modulation
gepragt, dass stets eine lineare Entzerrung im Zeitbeagiggnommen wurde. In
OFDM-basierten Systemen wird die Entzerrung in der RegdFiaguenzbereich
durchgefuhrt (und zwar nach der FFT-Operation im Empfan@emzufolge kann
das entsprechende Signalmodell d¢sn Untertragers folgendermal3en dargestellt
werden [65]:

Xrx,i = (Ki,rxKirxH; + Ko rxKorxHj ;) Z; (4.29)
+ (Kl,RXK;TXHi + K2,RXKT,TXHE_Z') Z7 i,

wobei Z; die i-te Stelle mit Datensymbolen innerhalb des FFT-Blocks dierde
L bedeutet undd; die Ubertragungsfunktion des entsprechenden Kanals sst. E
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—&— Mehrwege : Entzerrung
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Bild 4.19BER eines linearen Systems (64 QAM) mit einem I/Q-Fehler von
grx=0,6 dB und¢rx=5° im Sender und gx=0,7 dB undprx=4 im
Empfanger

wird angenommen, dass das Gl aislische Erweiterungmplementiert ist. Die

Lange des Gls soll nicht kiirzer als die Impulsantwort desat@agsein. Die akti-

ven Untertrager sind zur Null-Frequenz symmetrisch ardyestr wobei weder der
Gleichstromtrager noch der Untertrager auf der halbendfeyuenz benutzt wer-
den. Diese Annahmen sind typisch im OFDM-Kontext und haheréehst nichts
mit dem 1/Q-Fehler zu tun.

Auf dem Modell in Gl. (4.29) basierend kommt die wichtigstaelle der Interfe-
renz auf dem Untertrdgewvom gespiegelten Untertraggy, _;, was in der OFDM-
Literatur bereits bekannt ist [59, 73, 75]. Im Gegensatzizedr modulierten Sys-
temen hangt das Verhalten des OFDM-Systems von den WedHsalgen ge-
spiegelter Untertrager ab. Genauer gesagt hangt die bgisahigkeit des Systems
von der Kanallibertragungsfunktion des Untertragensd der des entsprechenden
Untertragerd. — i bei der Spiegelfrequenz ab. Sollte ZF-Entzerrung mit dem Ko
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Bild 4.20 Signalvektordiagramme eines 1/Q-fehlerbehafteten OFBMtems mit
16 QAM Alphabet auf zwei ausgewahlten Untertragern, ohnesBlaen

effizienten1/H,; auf der Untertragerbasis angewendet werden, wird das r8yste
wegen 1/Q-Fehlern nicht vollstandig entzerrt. Vor allemtéhréager mit niedrigen
Leistungen, denen starke Untertrager auf den gespiedgetezuenzen gegeniber
stehen, d.h\H;| < |H_;|, kbnnen selbst bei niedrigen 1/Q-Fehlerwerten an star-
ken Interferenzen leiden.

In realistischen physikalischen Kanalen kann die DynaneikAimplitude der Im-
pulsantwort leicht 20 dB betragen. Selbst wenn das Empfafgetend-IRR mit
30 dB sehr hoch wéare (was eine sehr sorgfaltige Hardwarevalisund Verar-
beitung voraussetzt), wirde die SIR des schwéchsten Wingers lediglich 10 dB
betragen. Dies ist bei weitem zu wenig fur spektral effiaesymbolalphabete, wie
die hier oft betrachtete 16 QAM und 64 QAM. Vom 1/Q-Fehler ireMtragersys-
temen verursachte Probleme @andern sich von Trager zu Tuadeéionnen teilwei-
se durch Kanalcodierung Uiber alle Untertrager gemildertder® Trotzdem stellen
frequenzselektive Kommunikationskanale hohere Anfardgen an das Frontend
bezlglich 1/Q-Anpassung als es aus dem schlichten I/Qefefddell im Unterka-
pitel 4.1 hervorgeht.

In OFDM-Systemen hangt das Zusammenspiel von 1/Q-FehldrKanalschat-
zung stark vom jeweiligen Untertrager ab. Die Kanalubeguraysfunktionen aus
den Bildern 4.15 und 4.16 fuhren im OFDM-Fall zu unterschobegn Kanal-
und Entzerrerwerten bei verschiedenen Untertragern. liishgturgemal starkere



4.3 Analyse bei Mehrwegeausbreitung 91

(Bild 4.20(a)) und schwéchere (Bild 4.20(b)) Untertragerarhalb des gesamten
OFDM-Symbols (hier 64 Untertrager, von denen 52 verwendgtlen). Die Qua-
litat der schwachen Untertréager ist gering und wirft eineh&ten auf die Qualitat
des gesamten Systems.

Ahnlich zu dem linear modulierten Fall werden in den Bilddr81 und 4.22 Si-
mulationsergebnisse im gewohnten BER/SNR-Schema prégent

10 T T T
—— |/Q—-Fehler, Mehrwege : Entzerrung?
—&o— Mehrwege : Entzerrung ]
—6— |/Q—-Fehler, Mehrwege : Komp., Entz.
o —8— |/Q-Fehler : keine Kompensierung
T
10 AR e . AWGN .
x
% 10 ......................................................................
10‘3 ..........................................................................
10
0 5 20 25

10 15
E/N, [dB]

Bild 4.21 BER eines OFDM-Systems (16 QAM) mit einem 1/Q-Fehler von
0rx=0,6 dB und¢rx=5° im Sender und gx=0,7 dB undprx=4° im
Empfanger

Der Einfluss von 1/Q-Fehlern auf OFDM-Systeme ist hoher a&islihearen Sys-
temen. Interessante Erkenntnisse liefert nicht nur dekBluf die Simulationen in
diesem Unterkapitel, sondern auch ein Vergleich mit denvviksingen des grund-
legendes OFDM-Modells. Waren die im grundlegenden lineared im OFDM-
Fall verursachten SNR-Verluste vergleichbar hoch (woleei@DM immer ein
bisschen hoher), so unterscheiden sie sich beim Mehrwagk#autlicher vonein-
ander.
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10 " —»— 1/Q-Fehler, Mehrwege : Entzerrung: =@
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Bild 4.22BER eines OFDM-Systems (64 QAM) mit einem I/Q-Fehler von
grx=0,6 dB und¢rx=5° im Sender und gx=0,7 dB undprx=4 im
Empfanger

Ahnlich dem CDMA-Fall wird hier auf eine tiefergehende Ays¢ der MC-

CDMA-Modulation aus Ubersichtlichkeitsgriinden verzathDie qualitativ wich-

tigsten Modellunterschiede liegen zwischen Ein- und Mdélgersystemen. Auf
diesem Aspekt stitzt sich die in dieser Arbeit vorgenomné&iederung.

4.4 Einfluss der Gleichstromkomponente

In homodynen Empfangern wird das RF Signal mit dem LO Sigihas, die Tra-
gerfrequenz liefert, gemischt. Die daraus resultiereraisathe, dass die IF Null
betragt, ist auch fur die Empfindlichkeit gegenuiber Gleidmkomponenten ver-
antwortlich. Sowohl der statische als auch der dynamisd@iedifset konnen die
Leistungsfahigkeit eines SDRs beeintrachtigen, wenn isi®mpensiert bleiben.
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Im ersten Fall lasst sich der Offset jedoch leicht aus demafesgnal heraus-
rechnen und stellt somit generell kein Problem dar [30].vizeggen wird im Wei-
teren vornehmlich die dynamische Gleichstromkomponeabahdelt. Die Tatsa-
che, dass die Gleichstromkomponente oft gemeinsam miE&klern als Teil eines
Quadraturdemodulator-Problems aufgefasst wird, dem mesax@e Hardwarepro-
bleme zu Grunde liegen, gibt einen weiteren Anlass zu eieaageren Analyse
des Problems.

4.4.1 Eintragersysteme

Einen Ausgangspunkt zur weiteren Analyse stelle Gl. (3uk®@ deren Approxi-
mation (3.11) dar. Die tatsachliche Auswirkung des Te2alis(¢)|? auf die Lei-
stungsfahigkeit des Gesamtsystems hangt von den Eigdtesthies Storsignals
w(t) ab, und zwar

1. vom SIR, d.h. von der relativen Leistung des Signa(s), und

2. von der relativen Chip- bzw. Symboldaugy des Stérsystems bezogen auf
die Chipdaueti, des gewlinschten Systems.

Das von einer Gleichstromkomponente kommende SIR mus&ziak&u dem mit
dem 1/Q-Fehler zusammenhangendem IRR beriicksichtigtemer@intscheidend
dabei ist das Verhéltnigj. Es lassen sich drei Falle unterscheiden:

d, > dy, - die Varianz des Storsignal-Mittelwerts jeweils innethal
einesd, ist gering, kaum negative Auswirkungen

d, ~ d, - dynamische Gleichstromkomponente, Leistungsfahigkeit
des Systems beeintrachtigt

d, < dy - die Gleichstromkomponente kann Uber langere Zeitab-
schnitte als statisch betrachtet werden, Mittelung erfor-
derlich

Um das Problem praktisch zu untersuchen, vor allem in Beatig@-Fehler, wur-
den Simulationen durchgeftuhrt. Die Ergebnisse zeigen egativen Auswirkun-
gen des DC-Offsets (siehe Bilder 4.23 und 4.24). Ein direékéegleich mit einem
rein 1/Q-fehlerbehafteten System (Bilder 4.3 und 4.4) ishhmdglich. Es wird
jedoch deutlich sichtbar, dass beim Auftreten der Gleroinskomponente die Lei-
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stungsfahigkeit des Systems fir niedrigf deutlich absinkt und in Verbindung
mit einem 1/Q-Fehler sich die BER deutlich verschlechtBdi hohen Werten von

j—z spielt der 1/Q-Fehler eine entscheidene Rolle, was insines in der 64 QAM-
Simulation deutlich wird.

BER

_3|| —®—0dB SIR, kein I/Q-Fehler
10 " —e— 0 dB SIR, I/Q-Fehler von 10° und 1
| —=— 3 dB SIR, kein I/Q-Fehler
[| —8— 3 dB SIR, I/Q-Fehler von 10° und 1
|| —— 6 dB SIR, kein I/Q-Fehler
—&— 6 dB SIR, I/Q-Fehler von 10° und 1

102 10 10° 10" 10°
d /d

zZ W

Bild 4.23 BER eines linear modulierten Systems (16 QAM) mit und ohnerai I/Q-
Fehler von g=1 dB un@=10" im Empféanger und mit einem dynamischen
QPSK-Storer als Funktion des SIR und vy d.,

4.4.2 Mehrtragersysteme

Der besonders starke Einfluss der dynamischen Gleichstnopdénente auf Mehr-
tragersysteme wurde bereits in der Praxis beobachtet utetlimischen Publika-
tionen wiedergegeben. In [49] wurde in dieser Hinsicht dan8ard IEEE 802.11a
betrachtet. Leider fehlt in [49] eine weitergehende Analger Ergebnisse. Die
Unstimmigkeiten, die in der Darstellung des SIR beim bestien PER als Funk-
tion der Tragerfrequenz sichtbar sind, wurden nicht etklAuch wenn unsere
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BER

—e— 0 dB SIR, kein I/Q-Fehler : :
10 "t —e— 0 dB SIR, I/Q-Fehler von 10° und 1 gB:: = oo\
—&— 3 dB SIR, kein I/Q-Fehler ‘
—8— 3 dB SIR, I/Q-Fehler von 10° und 1 dB
—4— 6 dB SIR, kein I/Q-Fehler ‘
—— 6 dB SIR, I/Q-Fehler von 10° und 1 0B

102 10" 10° 10" 10°
d /d

zZ W

Bild 4.24 BER eines linear modulierten Systems (64 QAM) mit und ohneri l/Q-
Fehler von g=1 dB un@=10" im Empfanger und mit einem dynamischen
QPSK-Stdrer als Funktion des SIR und véyyd.,

Schlussfolgerungen von denen des Autors abweichen, Sgamah die Simulati-
onsergebnisse von Popov, dass das Problem durchaus eneirnen ist.

Analytisch betrachtet ergibt sich aus Gl. 3.10 folgendegm&modell in einem
Mehrtragerfall [61]:
X, = Zn + 2k (Zn * ZL—n—I—l + Wi SL—n—I—l)
= Z,+2k(CCKZ,,Z") + CCHW,,W})), (4.30)

wobei CCF fur die Kreuzkorrelationsfunktion stebnl. Cross Correlation Func-
tion, CCF). Die Definition der CCF lautet [50]

I=L—1
CCHA,,By)(n) = Ar B, (4.31)
=

h

o
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Auf eine Art, die der Approximation (3.11) entspricht, kanmOFDM-Fall ange-
nommen werden, dass

X, ~ Zy + 2kCCRW,,,W) (4.32)

ist. Gl. (4.30) zeigt, dass jeder Trager des resultieregtknhstrombehafteten Si-
gnals von allen Elementen der Datenstrome im Frequenzbefgiund,, abhan-
gig ist (reduziert zd¥V,, in (4.32)). Sollte jedoch der Stdrer nur auf einem einzigen
Untertrager auftreten, ist nur der Gleichstrom (DC)-Utnégger betroffen, weil

ist. In keiner der praktisch relevanten OFDM- und MC-CDMAdRsierungen
wird der DC-Untertrager zur Ubertragung von Daten verwéndas Problem der
dynamischen Gleichstromkomponente erlbrigt sich alsediimalbandige Storsi-
gnale, d.h. fur solche, die schmaler als der Abstand zwiszlesi benachbarten
Untertragern sind. Bei IEEE 802.11a betragt dieser Absgdr&s kHz.
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Wie im vorherigen Kapitel demonstriert, kann der 1/Q-Feinhé Hilfe eines relativ
einfachen Modells analytisch abgebildet werden. Der Fekiled von zwei kom-
plexen Parametern bestimnit; und K, die eine direkte Aussage Uber das IRR
liefern, bzw.e und ¢, die eine physikalische Anschauung im Sinne der Hardware-
fehler besitzen. Der durch diese Parameter dargesteltiefsoll im digitalen Ba-
sisband kompensiert werden, falls eine Korrektur im arexidgrontend nicht oder
nicht mit vertretbarem Aufwand maéglich ist. Im Rahmen vidi®@mpensierungs-
methoden erfolgt zuerst eine Schatzung der Parameter. éiatSverte werden
dann in das Fehlermodell eingesetzt. Es existieren auchdden, in denen nicht
die Fehlermodelle, sondern statistische Eigenschaftefetiderbehafteten Signals
eine Rolle spielen und eine explizite Parameterschatziomg durchgeftihrt wird.

Bei den im Folgenden angefuhrten Kompensierungsmethoaden generell zwi-
schen datengestitzten und nicht-datengestitzten Algoeit unterschieden wer-
den. Die Letzteren eignen sich deutlich besser fur eine 8BRtementierung, weil
sie keine Pilot- oder Trainingssequenzen auswerten. Aetit-datengestttzte Me-
thoden konnen auf die Eigenarten unterschiedlicher SysterB. die Modulation,
eingehen. Es existiert jedoch eine Gruppe der so genablitefen Algorithmen
die Uber keinerlei oder sehr beschrankte Information bleziides zu Grunde lie-
genden Systems verfugen. Diese Methoden sind fur uns vamtesem Interesse,
weil sie die Idee des SDRs in der I/Q-Fehler Kompensierumgivilichen. Ent-
koppelt von den anderen Methoden wurde im Vorfeld diesereArdin Wiener-
Filter betrachtet, das sich zwar zur Gewinnung des origm&ignals unter Rau-
schen hervorragend eignet [31], jedoch den I/Q-Fehler mmndkompensieren
kann, wenn das tatséchliche Stérmodell bekannt ist, waitziche Stérquellen,
z.B. Frequenzoffset, ausschliel3t.

5.1 Raum fir die Kompensierung

Die Anwendbarkeitsgebiete unterschiedlicher Methodemgb&A von den Stellen
in der Signalverarbeitungskette, an denen sie angeweneietew [73], von der
Modulation des zu Grunde liegenden Systems (z.B. die Uttterdung zwischen
Eintrager- und Mehrtragerverfahren) und von den gewéaligorithmen ab. Bel
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iterativen Kompensationsmethoden kommen einige Parajdetadie Schrittweite
des Algorithmus innerhalb einer Iteration bestimmen, hirizs kdonnen auch glo-
bale Grenzwerte aufgestellt werden, z.B. das Auftrétiemdestfehler durch Ver-
zerrungvor der Stelle, an der die Kompensationsmethode angewariake(siehe
Bild 4.2).

Die Anwendung geeigneter Architekturen (vergleiche [8@&hn zwar die Gren-
zen der zur Kompensierung geeigneten Hardwarefehler Metsen, andert aber
nichts an der Betrachtung des Fehlers aus der BasisbasddRave, weil das an
der Kompensierungsstelle geltende Stormodell bestimi@Qté&-ehler Werte belegt,
ohne Unterscheidung, ob es sich dabei um direkte Folgen aodvrareungenauig-
keiten oder um durch eine entsprechende Frontend-Arc¢hbitglemilderte Fehler
handelt.

In linear modulierten Systemen mit einem QPSK-AlphabetigmAmplituden-
ungleichgewichte von einigen Dezibel (weil QPSK die Ampdiénkomponente zur
Unterscheidung von Symbolen nicht nutzt) und Phasenuwidéife von bis zu
45° kompensiert werden, wobei die Betrachtung der Amplitudgieichgewichte
von mehr als 2-3 dB und der Phasenungleichgewichte von meHhr0a bis 15
praktisch nicht vorkommen [36]. Bei h6herwertigen Modigdaén gelten natirlich
engere Grenzen. Bei OFDM-Systemen verringern sich die Rdtndie Kompen-
sierung zusatzlich.

Ein Problem fur die Kompensierung kdnnen beidseitige |I&MEr - also sowohlim
Sender als auch im Empfanger - verursachen. Die voneingetieennte Kompen-
sierung des Empféangerfehlers, die Entzerrung des KandislienrKompensierung
des Senderfehlers, in dieser Reihenfolge, ist selten wlogsiehe auch Kapitel
4.3). Es wurde praktisch beobachtet und kann analytisctiiéim Folgenden dar-
gestellte Methoden nachgewiesen werden, dass die Kongpengides 1/Q-Fehlers
im Empfanger den im Sender entstandenen Fehler zum Teil &osmrt bzw. so
modifiziert, dass das urspriinglich angenommene Fehledimodat mehr zutrifft.
Daraus resultiert die Idee, den I/Q-Fehler im Sender fuadieden Empfanger ab-
gestimmten Kompensationsalgorithmen unsichtbar zu nmachnel zwar durch das
Hinzuflgen eines bekannten Frequenzoffsets im Sender.

Durch einen vorsatzlich eingefiihrten Frequenzoffset wirte Rotation des Si-
gnalvektordiagramms bewirkt. Der genaue Wert des Offqatdtine zweitran-
gige Rolle. Wichtig dabei ist nur, dass sich das Symbolvekégramm des zu
Grunde liegenden Systems infolge des Offset um eine Viedfaon27 wahrend

der Schatzphase dreht. Somit sind die mittleren Amplitutkm- und Q-Zweigen
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identisch und auch der Phasenungleichlauf ist mit statiséin Mitteln nicht ermit-
telbar, solange der Frequenzoffset nicht korrigiert wiiit steigender Frequenz
spielt die Forderung nach einem Offset, der einer Vielfachen 27 entspricht,
eine immer geringere Rolle, weil der relative Fehler sinkt.

Alle nachfolgend diskutierten nicht-datengestitzten Kensationsmethoden wer-
den den 1/Q-Fehler im Sender nicht als solchen erkennensomit bei der Kom-
pensation des Empfangerfehlers tatséchlich nur den emgfépezifischen Teil des
I/Q-Fehlers kompensieren. Danach muss der Frequenzkéfeggiert und die Ka-
nalentzerrung durchgefiihrt werden. Der Nachteil diesegaleens liegt im erhoh-
ten Bandbreitenbedarf des Systems, der aus der Frequscdasdaung resultiert.
AulRRerdem muss sichergestellt werden, dass die vorsataithsachte Frequenz-
verschiebung keine negativen Auswirkungen auf die Hardwad auf die Signal-
verarbeitung hat. Die Einzelheiten werden in Zusammenlmangler jeweiligen
Kompensierungsmethode diskutiert.

Sollte nichts anderes angemerkt sein, beziehen sich diepEnsationsmodelle
auf die Empfangerfehler. Bei nicht-datengestitzten Ma#ncsind sie jedoch auch
im Falle beidseitiger Fehler, mit der Annahme eines votsfiteingefihrten Fre-

quenzoffsets, gultig.

5.2 Wiener-Filter

Das Wiener-Filter ist dasjenige kausale, zeitinvarianiterf- das auf den minimal
maoglichen MSE bei bekannten Mittelwerten, Auto- und Krewz&lationsfunktio-
nen fuhrt. Es wird eingesetzt, um ein Nutzsignal von der ilibeseFrequenzbereich
auftretenden Stoérung zu trennen. Dies weicht von sonstlidati Voraussetzungen
beziiglich des Frequenzgangs beim Filterentwurf ab. Dditioaelle Festlegung
eines Durchlassberbereichs und eines Sperrbereichsrigt den Anwendungen
sinnvoll, in denen es Frequenzbereiche gibt, die Uberwiggerch das Nutzsignal
belegt sind, und solche Bereiche, in denen Stérsignalerderen. In Situationen,
in den diese Vorgehensweise aufgrund sich Uberlagerndekti®p versagt, muss
das Rauschen im spektralen Bereich des Nutzsignals uatktdverden [31].

Da das Wiener-Filter flir gaul3sche Stérungen das globaleim des MSE lie-

fert, eignet es sich zur Parameterschatzung, daruntechét&ing des I/Q-Fehlers,
falls das zu Grunde liegende Stormodell bekannt ist. Sdi#eStorung dem ange-
nommenen Modell vollstdndig entsprechen, kbnnte einenkRetexschatzung, z.B.
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mit Hilfe der Pilot- bzw. Trainingssymbole erfolgen, dietndiem Wiener-Filter
besser wéare, als mit jedem nichtlinearen Schatzer.

Die grof3te Herausforderung stellt die Notwendigkeit das Modell der Stérung
zu formulieren. Zwar wurde im Rahmen dieser Arbeit ein atisdhes Modell
des 1/Q-Fehlers erstellt, in der Realitat treten jedochchleeitig mehrere hoch-
frequenzbedingte Probleme auf, die vom urspriinglichenéMaicht erfasst wer-
den. Im Vorfeld dieser Arbeit wurde die Leistungsfahigldgs Wiener-Filters bei
der Schatzung des I/Q-Fehlers simuliert. Bereits bei sehingen Frequenzoffsets
versagte das Wiener-Filter. Deswegen wurde von diesemtAserst Abstand
genommen.

Die einzige Anwendung flr ein Wiener-Filter im Rahmen die&sbeit kann die
Aufgabe der Kanalentzerrung sein. Nach der Kompensatisnl/@eFehlers im
Empfanger konnte der Kanal mit Pilot- bzw. Trainingssyneinajeschatzt und ent-
zerrt werden, und zwar mit Hilfe des Wiener-Filters. Naamgl3 ist die Imple-
mentierung des Wiener-Filters nur dann begrindet, wenrKdigleinfliisse auf
diese Weise ausreichend gut kompensiert werden kénnedieldmpulsantwort
des Wiener-Filters deutlich langer als die des Kanals, wie.B. bei einem Mehr-
wegekanal mit zwei ahnlich gedampft@apsder Fall ist, wird die Matrixinversion
sehr rechenintensiv. Da in Mobilfunkgeraten moglichsstlangsarme DSPs ein-
gesetzt werden, wird der Einsatz eines Wiener-Filters @éhewi Fallen schon aus
technischen Griinden scheitern.

5.3 Datengestitzte Methoden

Datengestitzte Methoden basieren auf bekannten Trailnags Pilotsequenzen,
was bedeutet, dass sie sich von Standard zu Standard Unaielest. Dieser Ver-
lust der Flexibilitdt resultiert jedoch in der Méglichkermhehrere Stéreffekte auf
einmal fur eine bestimmte Wellenform bzw. Ubertragungss$aad zu kompensie-
ren. In [71] wurde eine praambelbasierte Methode zur Sahgtand Kompensie-
rung von |/Q-Fehler und Gleichstromkomponente prasdniie Schatzung be-
trifft drei Parameter, dem von Sohn eingefuhrten Stormaaesprechend. Vor der
Schétzung wurde eine Linearisierung durchgefiuhrt. WeNeroffentlichungen be-
legen die Mdglichkeit einer gemeinsamen KompensierungA@it-ehler und Fre-
guenzoffset. Solch eine verkettete Kompensierung istessidere im Hinblick
auf OFDM-basierte Systeme, bei denen beide Probleme zuinHahstungsfahig-
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keitsverlusten fuhren, von Bedeutung. In [76] und [86] warrdPraambel bzw. eine
pilotbasierte Methoden erlautert. Beide Algorithmen wamdllgemeine Stérmo-
delle auf bekannte Daten an und ermitteln somit eine ReihdPavametern.

Die hier behandelte Weiterentwickung von datengestuttenpensationsmetho-
den hat zum Ziel, die eingeschrankte SDR-Fahigkeit soltbethoden im grof3t-
mdglichen Umfang auszunutzen bzw. wieder herzustellees®vielsetzung un-
terscheidet SDR-fahige datengestltzte Kompensatiohsaeh von zwei weite-
ren Vorgehensweisen: Modifikationen der Hardwarearchitelz.B. [80] fur den

I/Q-Fehler, [32] fur die Gleichstromkomponente) und madiginsspezifische Al-
gorithmen, wie die in [63] klassifizierten Methoden zur Kagnpierung des Fre-
quenzoffsets, z.B. [29] und [40].

Ausgehend von den Ergebnissen aus [35] wurde eine gemesnSamktur flr
einen 1/Q-Fehler Kompensator und einen Multimode-Dete&idwickelt [62], die
in Bild 5.1 zu sehen ist.

RX
WLAN
—= T »> -——
Punkt-
weise De- )
UMTS Division Ent modulation
spreizung I >
e _B . ___ ULAN
Modulation
UMTS
< Spreizung (= S —

TX

Bild 5.1 FFT zur Frequenzbereichsentzerrung bei einer SDR-fahigemde-
Empfangsstruktur fir UMTS und WLAN [34]

Diese Struktur ist auf UMTS (UTRA FDD) und WLAN (IEEE 802.)l1abge-
stimmt und nutzt die Tatsache, dass in jedem UMTS- und WLANpEENger
ein FFT-Block vorhanden sein muss, der demzufolge in einemegnsamen
SDR auch in der UMTS-Signalverarbeitung eingesetzt wekaan. Insbesondere
Multimode-Detektion und 1/Q-Fehler Kompensierung kénvem mehrmaligen
Nutzen der FFT-Struktur profitieren.
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Die Frequenzbereichsentzerruraggl. Frequency Domain Equalization, FDE) hat
wegen ihrer geringen Rechenkomplexitat und enormen Hiffgittals ein Detek-
tionsalgorithmus fur mobile Kommunikationssysteme vielsgruch bekommen
[16]. FDE ist bereits mit Erfolg in CDMA-Systemen eingesatorden [4]. Die
Leistungsfahigkeit von FDE Ubersteigt nicht nur die des FAKmpfangers [34],
sie erreicht fast die Gute eines MUD im Downlink eines CDMyst&ms mit or-
thogonalen Codes. Andererseits weist die FDE sehr vieledBaamkeiten mit der
OFDM-Technik auf [15], was zur erwahnten Struktur fir UMTI&IWWLAN flhrt.

Der MUD-Teil der gemeinsamen Losung wurde bereits austithih den Arbeiten
von Martoyo beschrieben (z.B. [34]). Hier wenden wir uns dé-Fehler Kom-
pensierung in einer solchen Struktur zu. Die einfachstexée sieht eine datenge-
stutzte Kompensierung vor:

Ty, 2m. — Tpy 2
cos? -|—jesin? = — — (5.1)
2 2 2} %y — Zny 2,
und
O Tpy, — (cos% + jesin %)zn2
€cos 5 — gsing = o : (5.2)

mn2

Die oben genannte Beziehungen folgen direkt aus Gl. 3.1@iilsangenommen,
dass die Werte von aus Trainings- bzw. Pilotsequenzen stammen, und daher be-
kannt sind und der 1/Q-Fehler zum Zeitpunkt ., identisch ist mit dem Fehler
zum Zeitpunktiatsqmp. Diese Annahme ist von zentraler Bedeutung, denn die For-
derung,e und ¢ gleichzeitig zu bestimmen, kann nur durch das Aufstelleriew
Gleichungen zu zwei unterschiedlichen Zeitpunkten drfiirden.

Aufgrund niedriger Ordnung der Symbolalphabete (QPSK &dizierte Kanale),
leidet UMTS kaum unter Folgen der I/Q-Fehler (abgeseherH®dPA und HSD-
PA, die hbherwertige Alphabete benutzen). Von den beidgadi®eten Standards
rickt deswegen bei einer praktischen Implementierung I&EE11a in den Mittel-
punkt. Fir UMTS ist der entwickelte IEEE 802.11a spezifisalgorithmus trans-
parent, kann aber natirlich auch nach einigen Modifikatiomé& der Midamble
bzw. mit dem UMTS-Pilotkanal CPICH funktionieren [63].
Aus dem Fehlermodell (4.8) resultiert fur vier Untertragerio, L —i; und L — i
eines OFDM-Systems

XhZZ—ig - X’i2ZZ—i1

¢ :
— —_— 5-3
S Iy T~ 77, 3)
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und

, Xi, — (cos% + jesin %)ZZ
— —gsin— =
€cos 5 — gsin o Zi

(5.4)

Hierbei sind die Werte vor¥ bekannt, weil die Schatzung innerhalb der langen
Trainingssequenzen stattfindet, deren Inhalt vom Starfdatgelegt ist. In unserer
Implementierung wurden 21 Paare komplementarer vom Stdrmknutzter Un-
tertrager eingesetzt. Daraus sind 42 Gleichungen entstanlie Schatzungen fur
cos & + gesin £ undecos & — ;sin £ liefern. Daraus kdnnen sowohl die geschétz-
ten Werte fire und ¢ als auch die Hilfsvariable®’; und K5 ermittelt werden. Es
wird angenommen, dass sich die Werte von I/Q-Fehlern iralerbines OFDM-

Symbols aus 52 Untertragern nicht unterscheiden.

Interessanterweise erledigt diese 1/Q-Fehler Kompemsgerderen Algorithmus,
abhangig von der Anzahl aufgestellter Gleichungen, Ubdiraete Freiheitsgrade
verflugt, auch die Aufgabe der Kanalschatzung. Die Kandlizbenten werden an-
hand der Praambel ermittelt und die Kanalschatzung undrdiehdieRende Kom-
pensierung werden ohne zusatzlichen Aufwand durchgefsimulationsergebnis-
se, die fur ein OFDM-Symbol gewonnen wurden, kénnen dem®BRdentnommen
werden. Diese Ergebnisse [62] wurden kurz darauf von Tulbbfs6] bestatigt.

5.4 Nicht-datengestttzte Algorithmen

Trotz aller Vorteile, kdnnen datengestitzte Methoden mschrankt Einzug in die
SDR-Welt finden, weil sie von konkreten Praambel- bzw. Béguenzen ausgehen.
Weit flexibler sind Methoden, die die Parameter, die zur Kengeerung von 1/Q-
Fehlern notwendig sind, aus Nutzerdaten gewinnen.

5.4.1 Hard-Decision-Methode

Als erstes Beispiel eines nicht-datengestitzten, abdr aioht-blinden Algorith-
mus, eignet sich die bereits eingefiihrte prdambelbasweatbode, die flr Nutzer-
daten angewendet wird. Da der tatsachliche Wertxam Allgemeinen unbekannt
ist, wird das Signal geschatzt (im Folgenden miibezeichnet), in dem eine Ent-
scheidung fur ein Symbol des zu Grunde liegenden Symbalakts gefallt wird
(Hard Decision HD) [58]. Im Rahmen der harten Symbolentscheidung wireéiped
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51 —— Kanal ohne I/Q-Fehler
’I | | -——-- Kanal mit I/Q-Fehler
[ I RIEEEE Kanal mit I/Q-Fehler komp.

Betrag des Spektrums

(98]
—_

=32

Untertragernummer

Bild 5.2 Einfluss der prdambelbasierten I/Q-Fehler KompensiernigEE 802.11a
(Fehlerwerte 10 Phasen- und 3 dB Amplitudenfehler) auf die Kanalschat-

zung

Symbolvektor das nachstliegende Symbol des Alphabetsordget. Es kann auf
die analytische Beschreibung der datengesttitzten Methoaigickgegriffen wer-
den, wie hier fur ein OFDM-System im Frequenzbereich geézeig

Xp, 25— Xp, 2%
coS ? + ]6 Sln RA— AZ’l L—A’I’LQ _ 2 Af—’fbl (5.5)
2 2 ZL—’I’LQ an - Zn2 ZL—’I’L1
und
Xn, — cos & + jesin 2)Z
€cos = — gsin -~ = —=> ( 2 J 2)Zn, (5.6)
2 2 Zz_nz

HD bendtigt einige Informationen tber das zu kompensiezeBgstem, vor al-
lem das Symbolalphabet und die Anzahl der Untertrager béirivligersystemen
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mussen bekannt sein. Es werden jedoch keine Kontroll- uaitiifigssymbole oder
ahnliches ausgewertet. Das grofl3te Problem stellen amdenémit dem 1/Q-Fehler
verwandte Storquellen dar, die im HD-Modell zwar nicht éagst werden, sehr
wohl jedoch in die Schatzung der Parameteinde einflie3en und somit die Schat-
zung verschlechtern. Auf3erdem bedeutet die Notwendigkast Symbolalphabet
dem Kompensationsmodul mitzuteilen, eine wesentlichedhirinkung bezuglich
der SDR-Fahigkeit einer HD-L6sung.

5.4.2 Methode der statistischen Momente erster Ordnung

Die bereits angefiihrte HD-Methode kann modifiziert werdedem anstelle der
Bekanntgabe des Symbolalphabets nur die fur die meisteveneieten Alphabete
zutreffende Annahme bendtigt wird, dass die I- und Q-Kongmben der Symbole
im Mittel gleiche Leistung haben und unkorreliert sind:

E{zrzg} =0 (5.7)
und
E{z]} = E{z3}, (5.8)

wobeiz; = R{z} undzgo = J{z} ist. Die daraus resultierende neue statistische
Methode (im FolgendeBtatabgekurzt) nutzt lediglich Momente erster Ordnung.

Zuerst werden aus dem I/Q-Fehlermodell nach Gl. (3.17) éat-Rind der Imagi-
narteil extrahiert:

xr = (1 —€)(zy cos 5 zQsin§) (5.9)
und
_ ¢ ¢
rg = (1 +€)(—2rsin 5 + ZQCOSE) (5.10)

Das grundlegende Kompensationsmodell geht von nachesnahdchgefihrten
Schéatzungen und Kompensierungen des Amplituden- und deseRfehlers aus.
Zuerst wird anhand der mittleren Leistungen der Parametgschatzt. Da}%ﬁ
den Skalierungsfaktor zwischen I- und Q-Zweig vorgibtiédulie Schatzung

Bl - VB -
\ /E{:L’é} + \/ E{2%}
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Somit kann das Amplitudenungleichgewicht korrigiert weard Es soll beachtet
werden, dass nach der Entfernung des Amplitudenungleixbbts

.o @ :
22 = 2% cos? 5 + zé sin? 5 T AIAQ sin ¢ (5.12)
und
r% = 2% sin? ¢ + 22 cos? ¢ _ 212Q sin ¢ (5.13)
@ 2 @ 2
gilt, wobei bei der obigen Umformung der trigonometrischeatzS
sing = 2sin % cos% angewendet wurde. Daraus folgt unter Beachtung
von Gl. (5.7)
E{x7} + E{ad} = 2] + 5. (5.14)
Gleichzeitig gilt auch
1
TITQ = 212Q ~ 5 sin (27 + zé) (5.15)
und demzufolge
1
Elzrzg} = ~3 sin ¢(27 + zé) (5.16)
Die Gl. (5.14) und (5.16) fuhren zu folgender Schatzung dearmReters:
E{zrzq}

(5.17)

o= arcsm2E{m%} n E{:r;g?}
Die aufgefuihrte Schatzung beschrankt sich auf einen ergpféaitigen 1/Q-Fehler,
kann aber mit dem entsprechenden Modell auf den Sendervaeisgewerden.
Sie behalt beim Auftreten eines bekannten FrequenzofisetsGultigkeit. Des
Weiteren ist eine unabhangige Schatzungaand ¢ maoglich, sie resultiert jedoch
in einem komplizierteren Algorithmus, der keine weiterekdantnisse liefert und
deswegen nicht weiter betrachtet wird.

Die Gute der Schatzung hangt von der Schatzlange (der Daneahatzung, in
Mehrtragersystemen in Verbindung mit der Anzahl beobaehtgntertrager) ab.
Die Methode kann zwar nicht als blind klassifiziert werderilvdas zu Grun-
de liegende Kommunikationssystem die erwahnten Vorazussgéen bezuglich der
Modulationen erfiillen muss, eignet sich aber hervorradéndie hier behandelten
Wellenformen UTRA FDD und IEEE 802.11a, wie per Simulati@timgewiesen
wird.



5.4 Nicht-datengesttitzte Algorithmen 107

5.4.3 Blinde Quellentrennung

Blinde Kompensierungsalgorithmen verzichten auf jegibfformationen tiber die
Wellenform, in der der entsprechende Fehler kompensied.\wn [57] wurden in
Bezug auf UTRA FDD und IEEE 802.11a folgende Rahmenbedigeuriir eine
blinde und demzufolge vollig SDR-fahige Losung aufgestell

1. Es soll keine Auswertung der von jeweiligem Standard agiggn Pilot-
bzw. Trainingsdaten erfolgen.

2. Der grundlegende Algorithmus soll im Frequenzbereitieiéen, aber auch
OFDM-basierte Systeme kompensieren kdnnen.

3. benutzte Symbolalphabete brauchen nicht bekannt zu sein

Um diese Voraussetzungen zu erfullen, wurdeRliad Source Separatio(BSS)
nach [81] fur die Zwecke des SDRs angepasst und implemeries wird benutzt
um unabhéangige Quellen aus einer Uberlagerung mehreneal8igu isolieren. Die
Bezeichnundplind unterstreicht die Tatsache, dass keine Informationenddsezu
Grunde liegende mathematische Modell fur die Schatzungeradig sind.

Es wird vom folgenden Uberlagerungsmodell ausgegangen:
b)) =As (1), (5.18)

wobei s (t) ein Vektor ist, der die voneinander unabhangigen, zu tretee Si-

gnale beinhaltet, und (t) das Uberlagerungssignal bezeichnet. Die Matkix
soll vollen Rang besitzen, und hdochstens eine der Quelldmydaliisch sein, denn
gaul3sche Quellen werden von BSS nicht voneinander gefi&gnnt

Der direkte Zusammenhang mit dem I/Q-Fehler-Problem dudzh gegeben, dass
der 1/Q-Fehler die Uberlagerung zweier Signale im Nutz- imé&piegelspektrum
ist, und somit auch die Uberlagerung zweier Quellen, die@dbhangig angesehen
werden kénnen. Die Annahme der Unabhangigkeit gilt altegglinur fir komplexe
Signale, weil dann gespiegelte Frequenzen Trager unieiiciner Informations-
signale sind. Bei reellen Signalen handelt es sich dagegedieselben Informa-
tionssignale (vergleiche die Diskussion der hermites@mektrumseigenschaften
in Kap. 3.4.3).
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In der Familie der BSS-Algorithmen wird eine so genanntdefgmgsmatrixB
definiert, deren Ausgang

Y (1) =B@) b (1) (5.19)

eine Schatzung des Vekto?s(t) mit den Quellensignalen darstellt.

Um eine ideale Schatzung zu erzielen, soll das gesamte/gejiie SysterB(¢)A
eine approximierte Einheitsmatrix werden. Wie bereitsé&m, falls mehr als ei-
nes der Originalsignale gaul3verteilt ist, werden nur dédtrgaulRverteilten Signa-
le geschéatzt. Desweiteren kénnen die Quellen nur bis aeheBkalierungsfaktor
und auf die Permutation der Quellen wiedergewonnen werdardie Uberlage-
rungsmatrixA unbekannt ist, muss die Trennmatiiterativ adaptiert werden,
bis deren Produkt eine approximierte Einheitsmatrix @rdito der Fachliteratur
sind einige Methoden zur Anpassung Brbekannt, z.B. [8, 20, 81].

Um den Kompensierungsprozess zu erlautern, wird eine Marider Kompensie-
rung detaillierter betrachtet, die zur Klasse der EASIgkithmen gehort. Die Ab-
kirzung steht fiEquivariant Adaptive Separation via Independerioe Rahmen

dieser Methode wird die MatriBB(n) (wobein fur den Iterationsschritt steht) fol-
gendermal3en adaptiert [57]:

B(n+1)=(I—-AXn)H(y(n)))B(n), (5.20)

wobei\ den Adaptationsschritt bezeichnet, der das Mal3 fur diedeenhswurdig-
keit der augenblicklichen Parameterbestimmung bezogeti@geschatzten Wer-
te, die aus der Historie der iterativen Adaptierung hergbam, istI bezeichnet die
Einheitsmatrix.

Die matrixwertige AdaptationsfunktioH(-) nimmt die Form

——H

— — —H — —
Hy)=yy -I+fyv)y —y f7(y) (5.21)

an. Der Operato(-)" steht fir die Hermitesche eines Vektors oder einer Matrix

(hier des Vektorg) undf(-) = [f1(-),. .. ,fl(-)]T ist eine beliebigé-dimensionale
gedachtnislose nichtlineare Funktion. Fur diese Funktimen Nichtlinearitaten
der Art der Polynome dritten Ordnung oder des hyperbolisdla@mgens genommen
werden, abhéngig davon, ob die Quellen sub-gaul3isch oger-gaul3isch sind.
Die meisten Kommunikationssignale sind sub-gaulisch, (2@ bedeutet, dass
die Wahrscheinlichkeitsdichte der Amplitude fiir die Gnerrte oo unterhalb
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der Wahrscheinlichkeitsdichte einer gaul3ischen Didtiobuliegt, wobei es sich
um eine von mehreren existierenden Definitionen handettw®d die sub- bzw.
super-gaullische Eigenschaft mit Hilfe der Kurtosis detristion definiert, was
zu geschlossenen analytischen Modellen fuhrt.

Die Leistungsfahigkeit von EASI ist unabhangig von der stiehen Uberlage-
rungsmatrix, was diesen Algorithmus noch interessantegifie Implementierung
macht. Um eine implementierbare SDR-fahige Losung zu bekem wurde der
BSS-Ansatz von Valkama [81] modifiziert.

Nach dem ADC wird das abwartsgemischte I/Q-fehlerbera8eanalz(t) aus Gl.
(3.18) zu

z(n) = 2(t) li=nteam, - (5.22)

Teilweise die Argumentation aus Kapitel 4 nachbildend,rkanerst eirLow-IF-
Empfanger angenommen werden mit dem Sigt{a), das von der Zwischenfre-
guenzfrr noch ins Basisband abwartsgemischt werden muss. In diea#rarF
scheint am Eingang des BSS-Kompensierungsblocks daslSigna

x(n) | K K z(n)
ol = w0 629
Die komplex konjugierten KoeffizienteA; und K ergeben sich aus spektraler

Spiegelung des Signals um die negative Zwischenfrequeezald K Elementen
entstandene Matrix entspricht der Rolle vnn Gl. (5.18).

Die komplexwertige Form vo® ist zwar sehr anschaulich und mit Gbrigen Feh-
lermodellen konsistent, jedoch fordert eine darauf basde Kompensierung eine
erhdhte Rechenkomplexitéat, wie in [82] angemerkt wurde. Binktionsfahigkeit
der darin vorgestellten Verfahren entspricht genau (bisdas von Valkama ver-
wendete unsymmetrische Modell) der BSS-Variante aus {7, 6

Wegen des homodynen Charakters des betrachteten EmEgbger dessen letz-
ter Stufe) konnen die Eingangssignale fur die BSS-Methadaeh ermittelt wer-
den, indem das zu(n) komplex konjugierte Signal formuliert wird. Die Schatzung
der Originalsignale aus Gl. (5.19) kann demzufolge foremtiiverden als

i[5 220

wobei B}, das(k,l)-te Element der MatriB zum Zeitpunktnt,,, wiedergibt.
Wie bereits in Gl. (5.20) gezeigt wurde, soll die Trennungsi® B schrittweise
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adaptiert werden. Um die Adaptionsmathik ) zu berechnen, muss die Funktion
f(+) spezifiziert werden. Um die Stabilitat der Trennungsmattipgewahrleisten,
soll diese Funktion nichtlinear werden. In [8] wurde diesmBbedingung disku-
tiert und die detaillierte mathematische Grundlage gegdbekomplexen Fall soll
diese Funktion zusatzlich phasentreu sein. Unter diesaxizalingungen wurde
eine nichtlineare Funktion ausgewahlt, deren Ermittluniggeringer Rechenkom-
plexitat verbunden ist:

filyi) = i |yil? (5.25)

Mit Hilfe dieser Funktion werden die Terme in (5.21) zu

2 * 2 *
g | lwol*vous |yolvous ] £ 26
f(y)y [|y1|2y1y5 |?Jl|2y1?ﬁ (5.26)
und
2 * 2
gy | lwol?voys vl yOfUl] 5 o7
vf (y) {|y0|2y1y5 |?Jl|2y1?ﬁ ' (5.27)

Nachdem die Gl. (5.26) und (5.27) in Gl. (5.21) eingesetztler, kann die Adap-
tationsmatrix formuliert werden als

Yoy Yoyi 10 lyol*vous |vol?yoyi
n) = 1| V1Yo 1Yi =l Il v lPyays v Pyiyi |

o lwolPvous vl oyt
[ ]

lyol*vrvs val*vrys
_ { Yoys — 1 (lyol® = lv11?) woyi ] | (5.28)
(Iy2l? = lyol®) w195 yiyi — 1

Unter Beachtung der Adaptationsmatrix aus Gl. (5.28) ladieeBSS-Matrix zum
Iterationsschrittn + 1)
L=A(lyol?=1) =X [(lyol® = [v1]?) yoyﬂ]
Bn+1)= . B(n).
(n+1) l—k[(|y1|2— wol?) yivg] 1= (lml>—1) ()
(5.29)

Die Elemente der Hauptdiagonalen beschreiben die Amggitédderung jedes
Ausgangssignals. Die Nebendiagonale stellt ein Mal3 derm®édwirkung zwi-
schen den beobachteten Signalen dar.
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Am Anfang der Schatzung muss die Mati#(¢) mit passenden Werten initiiert
werden. Dabei wird die Korrelation der ankommenden Sigatdainbekannt an-
genommen (und sie wird in der Regel unbekannt sein). Deswsedeeint es ziel-
fuhrend zu sein, die Elemente der Nebendiagonalen mit Nuleinitieren um
eine unvoreingenommene Adaptierung zu ermoglichen. DeenEhte der Haupt-
diagonalen werden jeweils mit Eins initiiert.

Der Parametek steht fir die Schrittweite bei der Adaptierung. In der exfbase
der Schatzung soM maéglichst grof3 sein, um eine schnelle Anpassung der Matrix-
elemente an die optimalen Werte zu ermoglichen. Mit demaéder Optimierung
soll X verkleinert werden, welil weitere einzelne Adaptionswkeimen grof3en Ein-
fluss auf die bereits fast optimalen B-Elemente haben sdb&se bleiben auch
Uber langere Zeiten optimal (einige GrolRenordnungen misteiae durchschnitt-
liche Paketlange), weil die I/Q-Fehler verursachenderkEd von Hardwareunge-
nauigkeiten im Frontend bestimmt und somit langsam vendiocdesind.

Diese Vorgehensweise bezlgliskann auf eine einfache Weise mit einer inversen
Exponentialfunktion erreicht werden. Die Adaptionssttiveite wird definiert als

A= ()\0 — )\E) e Tiner™ + A (5.30)
wobei
1 Ao — AE
iner = — 1 R 531
: mog(Am_AE) (5.31)

mit Ao der Anfangswert fin = 0, und\ g der minimale Wert, auf dek abgesenkt
werden kann, fiin — oo. Als Hilfsvariable wird zusatzlich\,,, als die Schrittweite
der Adaptation fun = m festgelegt.

5.5 Kompensierung gemessener Signale

Die Ergebnisse der Messungen aus Kapitel 3.5 wurden alsakgsglaten fir ei-
nige Kompensationsmethoden benutzt. Bei den Messdatatehas sich um di-
rekt auf die Signale abgebildete Hardwareungenauigkelden das Empfangssi-
gnal in praktisch relevanten Szenarien stark beeinflusstabilfunkkanal war in

der Messeinrichtung nicht gegeben. Aufgrund der unter tithen Bedingungen
erzeugten und gemessenen Daten missen einige Abstriotherhédibertragung der
Ergebnisse auf eine reelle Situation gemacht werden. \@ematoénnen die Daten
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nur mit einem Kommunikationssystem verglichen werdengmatine vollstandi-
ge Kanalentzerrung stattgefunden hat. Andererseits saltiitet werden, dass die
gemessenen Daten neben I/Q-Fehlern weitere hardwaregipeditbrungen aufwei-
sen, die einen nicht immer vorhersehbaren Einfluss auf diehdiel3ende Kompen-
sierung haben [66].

Um zuverlassige Aussagen anhand relativ weniger Empfgngsse treffen zu

kénnen, werden die Datenvektoren aus der Messung mehracheimander auf-
gestellt, um einen groReren Datensatz zu bilden. Danacheine AWGN-Quelle

eingeschaltet, die das thermischen Rauschen am Empfandeandere Effekte
simulieren soll. Damit wird die durch das Zusammenlegenrereh Kopien des-
selben Vektors entstandene Periodizitat zerstort. In diglei® 5.3 und 5.4 werden
die erreichten BER-Werte als Funktion v%g festgehalten.

BER

—&— |/Q—-Fehler : keine Kompensierung
-3| | —>— 1/Q—Fehler : HD—Kompensierun
—<— |I/Q—-Fehler : BSS-Kompensierung
—4&— |/Q-Fehler : stat. Kompensierung
—oe— kein 1/Q—-Fehler

—— AWGN

10 : :

5
E/N, [dB]

Bild 5.3 Ergebnisse der Kompensierung eines gemessenen 16 QAMsSigna

Es soll beachtet werden, dass die durch I/Q-Fehler entsten8NR-Degradation
im flr uncodierte Systeme interessanten Bereich von BER10~2 flr das
16 QAM-System ca. 0,2 dB und fiir das 64 QAM-System immer noehiger
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—&— |/Q—Fehler : keine Kompensierung
1073k —>— 1/Q—-Fehler : HD-Kompensierung '
—<4— 1/Q—-Fehler : BSS-Kompensierung
—4&— |/Q—-Fehler : stat. Kompensierung
—o— kein I/Q—-Fehler
) —— AWGN
10 : ‘
0 5 10 15 20

E N, [dB]

Bild 5.4 Ergebnisse der Kompensierung eines gemessenen 64 QAMsSigna

als 2 dB betragt. Somit sind die theoretischen UberleguragsnKapitel 4 besta-
tigt, nach denen I/Q-Fehler als alleinige Stérquelle iréinmodulierten Systemen
kaum die Leistungsfahigkeit beeintrachtigen konnen.

Auffallig mangelhaft funktioniert die HD-Methode, die sargzur Verschlechterung
der BER fuhrt, statt die BER zu senken. Dieses Verhalten keihmeise mit der

Verzerrung erklart werden, die in Bild 3.15(a) dargestelirde. Aul3erdem fiuhrt
HD zur Rauschverstarkung. Die anderen beiden betrachié¢¢moden, BSS und
Stat, kompensieren den ohnehin geringen 1/Q-Fehler nalmaidndig.

Die Ergebnisse der Kompensierung gemessener Signalenzsegéich, dass 1/Q-
Fehler keine gravierende Gefahrdung fir Kommunikatiosigsye mit guter Ka-
nalentzerrung darstellen. Somit wurden die analytischrgelihisse aus Kapitel 4
nochmals bekraftigt. Das Problem stellt eindeutig die Emtmg des Kanals unter
Einfluss von I/Q-Fehlern dar. Zwar konnte der Fall einestnécttizerrten Kanals in
der Messreihe nicht aufgefasst werden, es werden jedochigeiden Simulati-
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onsergebnisse prasentiert, die sich unter anderem mit definds eines Mehrwe-
gekanals auseinandersetzen.

5.6 Monte-Carlo Simulationen

Monte-Carlo-Simulationen sind besonders geeignet, utisssghe Mittelwerte
anhand von einer grol3en Anzahl von Experimenten zu bestrmBes den nach-
folgend prasentierten Simulationen handelt es sich um didikation der Lei-

stungsfahigkeit der 1/Q-Fehler Kompensationsalgorithns Mald wird zuerst
das in Kapitel 5.6.1 eingefuhrimlistandigeSNR (SNR,;) angenommen und fur
Stat und BSS ermittelt. Danach folgen klassische BER/SRy®iche fir Ein-

und Mehrtragersysteme.

5.6.1 Schatzung des Signal-zu-Rauschverhaltnisses

Die Leistungsfahigkeit der geschilderten Kompensatiaheen kann beurteilt
werden, indem das nach dem Kompensationsvorgang verbtghb®NR ermittelt
wird. Diese Evaluierungsmethode bedarf allerdings einetekung der herkdmm-
lichen Definition von SNR in Bezug auf das Problem des I/Ql¢ishDie folgende
Argumentation gilt fur reelle Signale. Sie wird spater aofriplexe Signale erwei-
tert.

Das gesendete Signalt) wird zu jedem Zeitpunkt linear verzerrt und gestort durch
den Kanal, das Rauschen und das Nebensprechen. Ob es sa¢nbeiveiligen
Storeinflussen um RF-bedingte Effekte handelt, wird furwdegtere Betrachtung
ohne Bedeutung sein, solange das gesamte Storsignal neitgéeren zeitverscho-
benen Versionen nicht unkorreliert ist und statistischRasischen erfasst werden
kann. Demzufolge wird die RauschleistuRlg folgendermal3en definiert:

Py = E{|z(t) — 2(t)[*} (5.32)
wobei
z(t) = Cz(t) + n(t) (5.33)

ist und das gesamte gestorte Signal als Folge linearerMargedarstellt. Das Rau-
schenn(t) steht stellvertretend fur alle mit dem Signal unkorreéargtorquellen;
beim Parametef’ handelt es sich um einen konstanten Skalierungsfaktor.



5.6 Monte-Carlo Simulationen 115

Die Signalleistung”s kann nicht direkt gemessen werden, wenn nur das Gesamtsi-
gnalz(t) am Empféanger vorliegt. Man kann jedoch die Kreuzkorrefaiwischen
dem originaren und dem empfangenen Signal berechnen:

E{x(t)z"(t)} = B{C2()2"(t)} + B{n(t)"(t)} = CE{[=()]"} ~ (5.34)

Der Rauschterm verschwindet aufgrund der statistischeabhiingigkeit vom
Nutz- und Storsignal. Um ein Mal3 fur die Leistung des Nutzsig zu erhalten,
muss nur noch der Skalierungsfakt@mericksichtigt werden. Nachdem die Kor-
relation aus Gl. (5.34) zum Quadrat genommen und durch detlrey des origi-
naren Signals dividiert wird, erhélt man

T % 2
Py — |E;{(’2(t)|(§)}}| _ C2E{|=2(1)}. (5.35)

Somit ergibt sich ein geeignetes Mal3 fur SNR in Bezug auf &igungen und
Kompensierungen:

I E{a(t)2()° 530

Py~ B{lz0OPYE{lz(t) — 2()P}

Alle Komponenten der Gl. (5.36) kbnnen anhand des gesamddi&r des empfan-
genen Signals ermittelt werden. Es werden sowohl die Sealdeauch Empfanger-
Fehler beriicksichtigt. SNR eines komplexen Signals kann mit Hilfe derselben
Gleichung ermittelt werden, denn aus der Unkorreliertteit Signale der Zwei-
ge | und Q folgt, dass die Leistung des komplexen Signalslgléer Summe der
Leistungen der beiden Zweige ist.

Die Ermittlung des vollstandigen SNR (SNR entspricht dem Begriff SNDR in
[30]) wurde in den Monte-Carlo Simulationen fiir eine zweidnsionale gaul3ische
Verteilung vorgenommen. Die Verteilung sollte als eine ddgjuelle dienen und
wurde mit I/Q-Fehlern im Sender und Empféanger von jewebsd® und 5 gestort
(siehe Bild 5.5).

Es wurden sende- und empfangsseitige Kompensierungsima@navorgenom-
men und verglichen, und zwar:

1. eine vollstandige Kompensierung, d.h. die Inversionld@d-ehlers auf der
Sende- und Empfangsseite,

2. beidseitige Kompensierung nach BSS,



116 Kapitel 5: Kompensierung der 1/Q-Fehler

80 ) ‘

—*— vollst. Fehlerkomp.
70} —é— BSS—Fehlerkomp. : i
—A— Stat-Fehlerkomp.

60} keine I/Q-Fehlerkomp.

- * — Mehrwege, vollst. Fehlerkomp.
50H — € — Mehrwege, BSS-Fehlerkomp.
- A - Mehrwege, Stat-Fehlerkomp.
— — — Mehrwege, keine I/Q-Fehlerkomp.

40

[dB]
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Bild 5.5 SNR;,¢ in 1/Q-fehlerkompensierten und nicht kompensierten Syste mit
I/Q-Fehlern im Sender und Empfanger von jeweils 0,5 dB una$ Funktion
des SNRs

3. beidseitige Kompensierung nach Stat.

Der gegebenfalls in den Simulationen existierende Mehekagal mit denselben
Koeffizienten wie im Beispiel in Kapitel 4.3 wurde stets duiZF mit vorausge-
setzter Kanalkenntniss entzerrt.

Im Falle ohne Mehrwegekanal gibt die Schatzung von gNBei der vollstandigen
Kompensierung der I/Q-Fehlers das tatsachliche, alsoamiRauschen umfassen-
de SNR auf dem Kanal wieder. Wird anstelle der idealen Komsigenng BSS oder
Stat verwendet, funktioniert die Schatzung fur SMR0 dB, wobei Stat geringfu-
gig besser abschneidet. Die Ergebnisse zeigen, dass elmtedaiiengestitzte Kom-
pensierung des I/Q-Fehlers im AWGN-Kanal eine Sattigunglaim SNR-Wert
von etwa 30 dB erreicht, und zwar unabhangig vom gewahltgomthmus. Die
beobachtete Sattigung kommt zustande, weil nach der lIieR@mpensierung
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ein Restfehler tbrig bleibt, der einem SNR-Wert von 30 dBentht, wobei die-
ser Wert als Richtwert verstanden werden soll; die Satgggrenze héngt von der
Parametrisierung der Kompensationsalgorithmen ab.

Die ZF-Entzerrung eines Mehrwegekanals, auch wenn die IKaeifizienten be-
kannt sind, fuhrt eine Rauschverstarkung herbei. Diest zahp in den Simu-
lationsergebnissen im systematischen Unterschied zemsdem SNR und dem
SNR,,; von etwa 5 dB. Ansonsten funktionieren die BSS- und Stati&cimgen
fur SNR < 25 dB und gehen fir bessere Kanéle in die Sattigung. Fur Meleweg
kanéle liefert BSS bessere Ergebnisse als Stat. Es solreargewerden, dass diese
Ergebnisse lediglich den Bereich, in dem es zur Sattigungeslesiligen Methode
kommt, ermitteln. Die tatsachliche Leistungsfahigkeit@mne der BER wird in
den Kapiteln 5.6.2 und 5.6.3 diskutiert.

Die Annahme, der Mehrwegekanal sei nach der Kompensieraagethpfanger-

spezifischen 1/Q-Fehlers vollstdndig entzerrt wordenpbeler sendespezifische
I/Q-Fehler kompensiert wird, ist im Allgemeinen nicht rieésch. Die Kompensie-

rung des empfangsspezifischen I/Q-Fehlers verandert arclsehdespezifischen
I/Q-Fehler. Es ist ausserdem fraglich, ob der Kanal unteseh Bedingungen aus-
reichend gut entzerrt werden kann, selbst wenn dabei deséitgte Verfahren ein-

gesetzt werden sollten.

Um den Einfluss des Kanals und den der 1/Q-Fehler im Sendeimrigimpfan-
ger voneinander zu trennen, wird die Einfihrung eines batieenFrequenzoffsets
vorgeschlagen, aufgrund dessen sich das Signalvektoadmywéahrend eines Da-
tenpakets oder einer Datenlibertragung mehrmals voligté@neht. Die Bilder 5.6
bis 5.9 prasentieren die Ergebnisse der Schatzung von SRR bekanntem Fre-
guenzoffset im Sender, der an der entsprechenden Stellkeomegensierungsvor-
gangs ausgeglichen wird. Zusatzlich stellt Bild 5.10 di¢ @mem Wiener-Filter
erzielte Ergebnisse dar. Es soll dabei beachtet werdens,di@asombination der
Verfahren BSS und Wiener bzw. Stat und Wiener nur dann vebaer Ergebnisse
liefert, wenn zuvor ein Frequenzoffsgt; » im Sender eingefiihrt wird.

Zuerst wird der Fall eines reinen AWGN-Kanals behandele Brmittlung von
SNR,,; liefert fur BSS (Bild 5.6) und Stat (Bild 5.7) &hnliche Ergetse. Um zu
verdeutlichen, dass im AWGN-Fall die Auswirkungen einegdespezifischen 1/Q-
Fehlers mit den Konsequenzen eines empfangerspezifiseidgr&identisch sind,
wurden in den Simulationen zuerst nur Sender- bzw. nur Engefidehler kom-
pensiert. Sowohl BSS als auch Stat funktionieren gleich(umindest im Sinne
des nach der Kompensierung ubrig gebliebenen SNRund zwar ohne Unter-
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60 ) ‘ )
- — —vollstdndige Kompensierung
—8— TX. BSS, RX: BSS

50| —a— TX: keine, RX: BSS P
—p>— TX: BSS, RX: keine .

keine Kompensierung e 4
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Bild 5.6 SNR;,: im BSS-kompensierten System mit I/Q-Fehlern im Sender ung-E
fanger von jeweils 0,5 dB und’aund bekanntem Frequenzoffset

schied zwischen einer sendeseitigen und einer empfatigeseKompensierung.
Eine beidseitige Kompensierung liefert entsprechenddredsrgebnisse, weil die
effektive Anzahl der Iterationen grof3er ist (BSS) bzw. dib&@zung langer dauert
(Stat).

Abgesehen von den Nebeneffekten, die auf eine effektivdéng§chatzung zurtick-
zufihren sind, hat eine beidseitige I/Q-Fehler Kompensigmur in einer Um-

gebung Sinn, in der zwischen dem sendespezifischen I/QiFahtd dem emp-

fangsspezifischen 1/Q-Fehler andere Stérungen oder Varmpen auftreten. Daher
kommt die Idee, den Vergleich von SNR und SiRhach einer einseitigen und
einer beidseitigen 1/Q-Fehler Kompensierung in einer Madgeumgebung durch-
zufuhren. Der Vergleich des Verlaufs der Kennlinien in deld&n 5.8 und 5.9

erlaubt zwar keine Ruckschlisse auf die Bitfehlerraterxistierenden Systemen,
gibt aber eine Moglichkeit, den Einfluss eines nur einséibignpensierten beidsei-
tigen 1/Q-Fehlers zu bewerten.
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Bild 5.7 SNR;,¢ im Stat-kompensierten System mit I/Q-Fehlern im SenderiEmg-
fanger von jeweils 0,5 dB und’aund bekanntem Frequenzoffset

Eine fehlende Kompensierung des empfangsseitigen Fdiilertssowohl im Fall
von BSS als auch Stat zur deutlichen Verschlechterung dég gNl.h. ein be-
achtlicher Teil des I/Q-Fehlers bleibt unkompensierthhicur im Vergleich mit
der beidseitigen Kompensierung, aber auch im Vergleictderieinseitigen Kom-
pensierung des empfangsspezifischen Fehlers.

Die Kombinationen der Kompensationsverfahren BSS bzw.ritaeinem Wiener-
Filter liefern Ergebnisse, die einem Vergleich mit der Beitigen 1/Q-Fehler Kor-
rektur nach BSS bzw. Stat Stand halten. Bei der Simulatien\Wener-Filters
blieben jedoch technische Schwierigkeiten, die bereigesprochen wurden, un-
beriicksichtigt.

Die Simulationen bestatigen die Vermutungen, die beraitder Diskussion des
Stormodells in Kapitel 4 aufgestellt worden sind, dass d@fHehler im Empfan-
ger mehr Probleme verursachen kann als der I/Q-Fehler ideé8e®hne Kom-
pensierung des empfangsseitigen Fehlers kann der Mehkeseglenicht entzerrt
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Bild 5.8 SNR;,: im BSS-kompensierten System mit I/Q-Fehlern im Sender ung-E
fanger von jeweils 0,5 dB und®5 Mehrwegekanal und bekanntem Fre-
quenzoffset

werden. Fur die Kompensierung des I/Q-Fehlers im Empfanges man wie-
derum die Fehler im Sender und im Empfanger voneinandenérerz.B. durch
die Einfihrung eines bekannten Frequenzoffsets im SeDser Frequenzoffset
soll dazu dienen, eine Drehung des Signalvektordiagranmmesine Vielfache von
27 wahrend einer Datentbertragung zu verursachen. Da digdertag zwar in
einer Simulationsumgebung, jedoch nicht in der Praxidisiegbar ist, soll der Fre-
guenzoffset so grofd gewéahlt sein, dass der Unterschiedhz@nsdee tatsachlichen
Anzahl der Drehungen und der nachsten Vielfachemmbezogen auf die Anzahl
der Umdrehungen gering bleibt. Es ist erwdhnungswert, di@ser Frequenzoff-
set in dessen Auswirkungen auf die Signalverarbeitung &oeplerverschiebung
gleichgesetzt werden kann.

In den prasentierten Simulationen werden Blocke von 20488¥en betrachtet,
von den die ersten 1024 Symbole zur Schatzung herangezagdenv In einer Si-
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Bild 5.9 SNR;,¢ im Stat-kompensierten System mit I/Q-Fehlern im SendertEmg-
fanger von jeweils 0,5 dB und®5 Mehrwegekanal und bekanntem Fre-
quenzoffset

mulation mit deutlich langeren Datenblécken wurde beotsictiass die Anderung
der Schatzlange im Fall von Stat direkte Auswirkungen h&:Z8r Schéatzlange
von 1000 bis 10000 resultiert eine Verdopplung der Langenaraum 3 dB hoher
angesiedelten Sattigungsgrenze des SNRit wachsender Schatzlange wird die
Abhéangigkeit immer schwacher. Auch beim BSS kann die Lagstahigkeit des
Schétzers verbessert werden, indem die Schéatzlange esirghtAbh&ngig von
der Adaptionsschrittweit@ kann ein Gewinn nur bis zu einer bestimmten Schéatz-
lange erzielt werden. Diese Grenze lag in den Simulatiodenin dieser Arbeit
dargestellt wurden, bei 1000 bis 2000 Symbolen. In dem @aktelevanten Ber-
reich der Schatzlangen von unter 1000 Symbolen weisen B8Stat ahnliche
Leistungsfahigkeit auf.

Weitere praxisrelevante Aussagen liefern die in der Nabkentechnik tbliche
BER-zu-SNR Vergleiche, die aus einer Reihe von Simulatiogretstanden sind.
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Bild 5.10 SNR;,; eines linearen Systems mit I/Q-Fehlern im Sender und Engefan
von jeweils 0,5 dB und 5 Mehrwegekanal und bekanntem Frequenzoffset,
nach der Kanalentzerrung und der Korrektur des sende=meiti@-Fehlers
mit Hilfe des Wiener-Filters

Im Folgenden werden Eintrager- und Mehrtragersysteme mu@eauf den 1/Q-
Fehler und dessen Kompensierung getrennt betrachtet.

5.6.2 Eintragersysteme

Um die Funktionsfahigkeit der fir eine SDR-Implementigguelevanten 1/Q-
Fehler Kompensationsmethoden zu untersuchen, wurde edifee Ron Simula-
tionen durchgefuhrt. In den Simulationen wird die BER alsilion des SNRs
ermittelt, und zwar flr uncodierte lineare Modulationgaaren, die QAM Symbo-
lalphabete benutzen und vom beidseitigen 1/Q-Fehler fietrgind.

Bild 5.11 zeigt den Verlauf der BER in einem 16 QAM System,rstiehne und
dann mit einem vorsatzlich eingeflihrten Frequenzoffseit€gnzeichnet alf, s ).
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Die I/Q-Fehlerim Sender und Empfanger betragen jeweils GrtiB10 . Diese I/Q-
Fehler Werte sind verhaltnismafiig hoch [36]. Sie stell@emsieits eine Artvorst
caseSzenario dar und dienen andererseits zur Hervorhebungrdétems. Die
Simulation wurde in 2000 Blocke von jeweils 2048 Symboleteueilt, wobei nur
die ersten 1024 Symbole jedes Datenblocks zur Schatzuagdezogen wurden.
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10 3L —6— BSS-Fehlerkomp. AR ™
—A— Stat—-Fehlerkomp. X .
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f o keine 1/Q-Fehlerkomp. L A-A-AA A

I ¢)
10 H _ o _fO , BSS-Fehlerkomp. ... L Q\.....................

ff
-a-fu Stat-Fehlerkomp.
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_f ., vollst. Fehlerkomp.
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Bild 5.11 BER eines linearen 16 QAM Systems mit I/Q-Fehlern im SenderiEmp-
fanger von jeweils 1 dB und £Q0Mehrwegekanal, mit und ohne bekanntem
Frequenzoffsefor als Funktion des SNRs

Ohne zusatzlichen Frequenzoffset funktioniert BSS deuttiesser als Stat. Stat
erreicht bei der BER von etwz- 10~* die Sattigung. Mit einem Frequenzoffset
im Sender (in den Simulationen wurde stets ein Offset vedetrbei dem sich
das gesamte Signalvektordiagramm wéhrend der Schatzptiad®24 Symbolen
um 27 dreht, wobei die in Kapitel 5.6.1 gegebene praxisrelevahitaveise be-
achtet werden sollen) erreichen dagegen beide Kompengemethoden fast die
theoretische Grenze, die durch eine zum 1/Q-Fehler inv®yseration Yollstan-
dige Fehlerkompensieruhgesetzt ist. Auf dem praktisch relevanten Niveau von
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BER = 10~2 unterscheiden sich die von Kompensationsmethoden béa&igR-
Werte kaum voneinander.

Qualitativ dhnliche Ergebnisse liefert die Betrachtungesi 64 QAM Systems
mit einem Amplitudenungleichgewicht von 0,5 dB und einenasdmungleichlauf
von 5 jeweils im Sender und im Empfanger. Beide Kompensationsoaken, und
zwar sowohl mit als auch ohne Frequenzoffset, erreichem $éttigung. Im Be-
reich um BER= 102 liefern sie jedoch akzeptable Ergebnisse, wie in Bild 5.12
zu sehen ist.
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‘foff

A
V-4
B A AL
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Bild 5.12 BER eines linearen 64 QAM Systems mit I/Q-Fehlern im SenderkEmp-
fanger von jeweils 0,5 dB und5Mehrwegekanal, mit und ohne bekanntem
Frequenzoffsefor als Funktion des SNRs

Die SNR-Werte, bei denen die Algorithmen die Sattigungiehen, entsprechen
ungefahr den Bereichen, in denen die Werte von gN&n1fangen, sich von SNR
zu unterscheiden. Der Teil des Rauschens, der nach deag&tidtrvon SNR Ubrig
bleibt (SNR,; — SNR), kann auf die Rauschverstarkung der Kanalentzerrndg u
auf die nicht ideale Kompensierung des I/Q-Fehlers zurétikyt werden.
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Die Komplexitat real existierender Systeme verbietet@rgithende Rickschlisse,
es ist aber zu erwarten, dass Eintragersysteme, daruntéSUsich in Bezug auf
I/Q-Fehler quantitativ ahnlich zu hier durchgefiihrten Sliationen verhalten.

5.6.3 Mehrtragersysteme

Weitere Simulationen wurden fir ein OFDM System durchgefitu Anlehnung
an das IEEE 802.11a System wurden von den insgesamt 64 Bageager be-
nutzt. Sowohl die verwendeten Symbolalphabete als auchrdieren Parameter
sind unverandert zu dem linearen Fall geblieben, um einganfa/ergleich zu
ermoglichen. Dies betrifft auch die Ubertragungsrate, stits identisch gehalten
wurde. In Bild 5.13 sind Ergebnisse zu sehen, die fir ein 184FYystem erhalten
wurden. Bild 5.14 stellt die Ergebnisse fur ein 64 QAM Systdan

10
10k
10_2 ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
m ...........
L
@ keine 1/Q-Fehlerkomp. “ou
10 °H —— BSS-Fehlerkomp. XN V0 9-0-0-0-0-04
—A— Stat-Fehlerkomp. .
——vollst. Fehlerkomﬁ.
_ _foﬁ, keine 1/Q-Fehlerkomp.
10°*H = ¢ —f  BSS-Fehlerkomp. |\ 0
- a - f_ Stat-Fehlerkom.
- _foff, vollst. Fehlerkomp.
-10 0 10 20 30 40 50

SNR [dB]

Bild 5.13 BER eines OFDM modulierten 16 QAM Systems mit I/Q-FehlerrSemder
und Empfanger von jeweils 1 dB und 2,0Mehrwegekanal, mit und ohne
bekannten Frequenzoffsgf als Funktion des SNRs
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Bild 5.14 BER eines OFDM modulierten 64 QAM Systems mit I/Q-FehlerrSiemder
und Empfanger von jeweils 0,5 dB und,Mehrwegekanal, mit und ohne
bekannten Frequenzoffsg als Funktion des SNRs

Der Einfluss des I/Q-Fehlers auf die BER eines OFDM Systetngeig)leichbar

mit den Ergebnissen, die im vorigen Abschnitt fur linear mlogite Systeme er-
halten wurden. Wie bereits in Kapitel 4 beobachtet, verhtsien OFDM Systemen

ein I/Q-Fehler keine grundsatzlich hohere BER. Erst die®aungen durch einen
Kanal oder andere Stdrungen verursachen OFDM-spezifigciefe. Auch die
Kompensierung erweist sich als schwieriger. Es ist jedoctumerken, dass die
vollstandige Kompensierungenannte Inversion des gesamten Fehlermodells mit
einer ZF-Kanalentzerrung unter Voraussetzung vollsgggrdKanalkenntnisse im
linearen und im OFDM Fall dhnlich gut, zumindest in dem rateéen Bereich von
10~3 < BER < 1072, funktioniert.

Der Vorschlag, einen Frequenzoffset im Sender einzuf(jhmardie 1/Q-Fehler auf
beiden Seiten der Ubertragungsstrecke fur die Kompengisalgorithmen von-
einander zu trennen, erweist sich wieder als sehr nutziwmindest fir geringe-
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re I/Q-Fehler. Im simulierten 64 QAM Fall treten bereits Mastfehler auf (ver-
gleiche die Ergebnisse in Kapitel 4.2) und die Einfihrungeeizusatzlichen Fre-
quenzoffsets liefert die erhoffte BER-Verbesserung nicht

Ohne einen zusatzlichen Frequenzoffset funktioniert B8Ssér als Stat. Der
Mehrwegekanal bewirkt eine statistische Unabhangigkert sknde- und emp-
fangsspezifischen Fehler, die BSS fir eine beidseitige Kmsiprung bendtigt.
Sowohl Stat als auch BSS funktionieren mit einem Frequéseodeutlich besser,
wobei der Unterschied bei Stat bei Weitem grof3er ist.

5.7 Bewertung der Kompensationsmethoden

Im Rahmen dieser Arbeit wurden einige datengestitzte ucitt-diatengestitzte
Methoden zur Kompensierung des I/Q-Fehlers behandelgnderchtigsten Ei-
genschaften in Tabelle 5.1 zusammengefasst sind. Nebebedg#ungsfahigkeit
der Kompensationsalgorithmen spielt beim praktischers&mderen Flexibilitat
bezlglich der Anwendbarkeit und die Rechenkomplexité eintscheidende Rol-
le. Aufgrund der benétigten Flexibilitdt wurden eine BS&sierte Methode und ein
Algorithmus, der die ersten statistischen Momente deséisgruswertet (Stat), an-
gewendet und deren Eigenschaften verglichen. Beide Methewnen sich fir ei-
ne SDR-fahige Implementierung und erftllen somit die wigdte Randbedingung
dieser Arbeit. Die erzielten Ergebnisse im Sinne von BERFalsktion des SNRs
sind vergleichbar, wobei die Stat-Methode eine geringevenplexitat aufweist.
Reicht es im Falle von Stat, die Erwartungswerter? }, E{z7 } und E{z zq} zu
ermitteln, so muss im Rahmen der BSS-Methode die Zerlegnax B in meh-
reren lterationen mit veranderlicher Schrittwekeangepasst werden. Je kleiner
die Parametek,, \,,, und A gewahlt werden, desto genauer kann der 1/Q-Fehler
kompensiert werden. Die Anpassungsphase dauert jedogpreahend langer.

Offensichtlich wichtiger als die Wahl zwischen zwei geatgn 1/Q-Fehler-
Kompensationsmethoden ist das Problem der Entzerrung adslfivhkkanals.

Selbst geringe Werte des I/Q-Fehlers fihren zum beachti@&NR-Verlust in einer
Mehrwegeumgebung. Abhilfe kann eine Kanalentzerrungfeamadie an der rich-
tigen Stelle in der Kompensationskette durchgefihrt wenmdess, namlich nach
der Kompensation des empfangerspezifischen I/Q-Fehldrsamder Kompensie-
rung dessen senderspezifischen Pendants.
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| Kategorie || Methoden | Haupteigenschaften
mit Kenntnis Wiener-Filter Einsetzbar nur falls keine sonstige
der Stérung Storeinflusse vorhanden

Datengestutzi| Praambel/Midambe| nicht SDR-fahig, auf einen Standard
angepasst, entzerrt den Kanal
Nicht-blind Hard Decision teilw. SDR-fahig (Kenntnisse des
Symbolalphabets notwendig),
niedrige Komplexitéat

Statistische SDR-fahig, hohe Flexibilitat,
niedrige Komplexitéat
Blind Blind Source SDR-fahig, hochste Flexibilitat,
Separation relativ rechenaufwandig

Tabelle 5.1Aufteilung und Eigenschaften der Methoden zur 1/Q-Fehlemigensie-
rung

Der Entwurf der Kompensationsmethoden wére ohne ein aseliys Modell der
Stdrung nicht moglich gewesen. Deswegen sollen die in Kbpivorgestellte Al-
gorithmen auf der Grundlage des Kapitels 4 betrachtet werdach die inno-
vative Idee, einen Frequenzoffset im Sender einzufihrenddnn direkt vor der
Kompensierung des empfangsspezifischen 1/Q-Fehlersrentférd, entstand in-
folge der Analyse des Stormodells. Im Rahmen dieser Analysde festgestellt,
dass sich Ein- und Mehrtragersysteme bezlglich des I/QeFeteutlich unter-
scheiden. Deswegen sind beide Falle betrachtet wordem Eiribeziehung der
CDMA Komponente. Somit liefert diese Arbeit nicht nur ei@iompensierungs-
vorschlage, sondern vielmehr ein geschlossenes analgiddodell der Storung,
auf dessen Grundlage weitere Forschung auf dem Gebiet defraquenzbeding-
ten Effekte moglich ist.

5.8 Zusammenfassung

I/Q-Fehler treten bei allen homodynen Systemen auf. Authitlg Industrielésun-
gen mit einer homodynen Komponente, wie die im Rahmen dikdsgit vorge-
stellte gemeinsame Architektur fur UMTS und WLAN, leidentemAmplitude-
nungleichgewicht und Phasenungleichlauf. In der Tat sskdmfigurierbare Archi-
tekturen vom 1/Q-Problem starker betroffen als solche Aetturen, die nur eine
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Wellenform unterstitzen. Insbesondere bei SDR-fahigestegyen kann es auf-
grund des Zielkonflikts zwischen erhohter Flexibilitat udnauigkeit (Linearitat,
Idealitat) der Hardware-Bauteile zur I/Q-Fehlern kommen.

Bei der Betrachtung eines SDRs dienten die IndustriestdsddTRA FDD und
IEEE 802.11a einerseits als Beispiele eines CDMA- und e®dEBM-Systems,
stellten aber andererseits ein Paar sich gegenseitig zzgder Systeme dar, die
Gegenstand eines Forschungsprojekts am Institut fir Ndntbntechnik der Uni-
versitat Karlsruhe (TH) waren. Um die Diskussion nicht beiee Einzelrealisie-
rung zu belassen, wurde die Untersuchung auf alle OFDM-, @8BNhd MC-
CDMA-Systeme ausgeweitet. Wurden linear modulierte Systand in einem ge-
wissen Rahmen OFDM-basierte Systeme bereits in wisseftigdiren Publikatio-
nen betrachtet, so ist die Untersuchung der CDMA und MC-CD#Atemen in
Bezug auf I/Q-Fehler eine Entwicklung der letzten Jahre.

Der 1/Q-Fehler ist in seinem physikalischen Ursprung vam geaveiligen Kommu-
nikationssystem, in dem er auftritt, vollig entkoppelt.viasrde jedoch beobachtet,
dass TDMA- und FDMA-Systeme (gemeinsam als lineare Sysieigieser Arbeit
bezeichnet) sich anderes als CDMA-basierte Systeme indg3aaiul/Q-Fehler ver-
halten. Ein noch groRRerer Unterschied besteht zwischenugith Mehrtragersys-
temen. Die angesprochenen Unterschiede betreffen nisH{@aProblem an sich,
sondern dessen Auswirkungen auf Basisband Signale. Eiantliehier wissen-
schaftlicher Beitrag dieser Arbeit ist die EntwicklungeifiReihe von analytischen
Modellen fur I/Q-Fehler in unterschiedlich moduliertensgymen.

Es wird davon ausgegangen, dass eine Verbesserung desuddepljewichts und
des Phasengleichlaufs im Frontend nicht weiter moglichdst aus anderen Grun-
den, seien sie technologischer oder wirtschaftlicher Naticht vorgenommen
wird. Deswegen spielen fur das 1/Q-Fehlermodell vornebimbilie Auswirkun-
gen auf die Basisband-Signalverarbeitung eine Rolle, bbeime Untersuchung
des I/Q-Fehlers aus der Sicht der Hardwareentwicklung itew&hrenden Arbei-
ten erwinscht ware. Einzelne Elemente oder Eigenschaésrivibdells werden
von den Kompensationsmethoden verwendet. BSS nutzt dibhamgigkeit der
Teilsignale und Stat bedient sich des Modells eines Amgidilwngleichgewichts,
um nach der Kompensation des Amplitudenfehlers den Phagkichlauf zu kor-
rigieren. Wegen ihrer geringen Rechenkomplexitat stedltsdatistische Methode
die bessere Moglichkeit dar, I/Q-Fehler zu kompensienevarbindung mit dem
Vorschlag, die sende- und empfangsseitige Fehler durchasifiigen eines be-



130 Kapitel 5: Kompensierung der 1/Q-Fehler

kannten Frequenzoffsets zu trennen, entsteht somit eunartige leistungsfahige
Kompensationsmethode, die zudem eine relativ geringe kextat aufweist.

Die Kompensationsmethoden, insbesondere die Stat-Methetern hervorragen-
de Ergebnisse, falls 1/Q-Fehler die einzige Ursache dausthim zu Grunde lie-

genden System ist. I/Q-Fehler Kompensierung in einer Megeumgebung, beim
Frequenzoffset, mit einer Gleichstromkomponente us\it degegen eine Heraus-
forderung dar. Mit all diesen Fragen befasst sich die vgeiele Arbeit. Und sie

liefert einige Antworten.



Abklrzungen, Notation und Formelzeichen

Abklrzungen

A/D
ADC
AGC

ASK
API
BER
BPSK
BS

BSS
CCF
CCPCH
CDM
CDMA
CORBA
CPICH
CPU
CSMA/CD
DC

DFT

DL

DPCH

DSP
DSSS-CDMA
DVB-T

EASI

FDD

FDE

FDM

Analog/Digital

Analog/Digital Converter

Automatic Gain Controldt. Automatische Verstarkungsrege-
lung)

Amplitude Shift Keying @t. Amplitudenumtastung)
Application Programming Interface

Bit Error Rate dt. Bitfehlerrate)

Binary Phase Shift Keying

Base Stationdf. Basisstation)

Blind Source Separation

Cross Correlation Functiodt( Kreuzkorrelationsfunktion)
Common Control Physical CHannel (UMTS-Kanal)
Code Division Multiplex

Code Division Multiple Access

Common Object Request Broker Architecture

Common Pllot CHannel (UMTS-Kanal)

Central Processing Unit

Carrier Sense Multiple Access / Collision Detentio
Direct Current @t. Gleichstrom)

Discrete Fourier Transformatiodt( diskrete Fouriertransforma-
tion)

DownLink

Dedicated Physical CHannel

Digital Signal ProcessodZw.Processing)

Direct Sequence Spread Spectrum CDMA

Digital Video Broadcasting - Terrestrial

Equivariant Adaptive Separation via Independence
Frequency Division Duplex

Frequency Domain Equalizationlt( Frequenzbereichsentzer-
rung)

Frequency Division Multiplex
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FDMA
FE
FFT
FTP
GF

Gl
GSM

HD

HIPERLAN/2

HSDPA
HSUPA
HTTP
ICI
IDFT

IEEE
IF
IFFT
IMT-2000
IP

1/Q
IRR
ISI
ISM
ISO
JTRS
LAN
LNA
LPF
LO
MAC
MAI

MC-CDMA

MPI
MSE
MUD

Abktirzungen, Notation und Formelzeichen

Frequency Division Multiple Access

Frontend

Fast Fourier Transformation

File Transfer Protocol

Galois Field

Guard Intervall ¢t. Schutzintervall, WLAN-spezifisch)
Global System for Mobile Communicatiorigiher Groupe Spé-
ciale Mobile)

Hard Decision (Methode zur I/Q-Fehlerkompensierung)
Hlgh PERformance Local Area Network 2

High Speed Downlink Packet Access (UMTS-spezifisch)
High Speed Downlink Packet Access (UMTS-spezifisch)
HyperText Transfer Protocol

InterCarrier Interferencedt. Interkanal Interferenz)
Inverse Discrete Fourier Transformatiodt.(inverse diskrete
Fouriertransformation)

the Institute of Electrical and Electronics Engineers
Intermediate Frequencyi. Zwischenfrequenz)

Inverse Fast Fourier Transformation

International Mobile Telecommunications - 2000
Intermodulation Product

Inphase/Quadrature

Image Rejection Ratio

InterSymbol Interferenced(. Intersymbol Interferenz)
Industrial, Scientific and Medical

International Standards Organization

Joint Tactical Radio System

Local Area Network

Low Noise Amplifier (dt. gerauscharmer Verstarker)

Low Pass Filterdt. Tiefpass)

Local Oscillator (lIt. lokaler Oszillator)

Medium Access Control
Multiple Access Interference

Multi Carrier CDMA

MultiPath Interference

Mean Square Error

MultiUser Detector



MUI
NRZ
OFDM
oSl
OSSIE
OVSF
PAPR
P-CCPCH
PLL
ppm
PSK
QAM
QPSK
RF
SAW
SCA
SCH
SDR
SF
SNR
SNDR
SIR
SR
TDMA
TFCI
TPC
UE
uL
UMTS
UTRA
VCO

VGA
WB-CDMA
WLAN

ZF

ZIF
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MultiUser Interference

Non Return to Zero

Orthogonal Frequency Division Multiplex

Open Systems Interconnect

Open Source SCA Implementation::Embedded
Orthogonal Variable Spreading Factor

Peak to Average Power Ratio

Primary-Common Control Physical CHannel (UMT Sy&la
Phase Locked Loop{. Phasenregel)

parts per million

Phase Shift Keyingd{. Phasenumtastung)
Quadrature Phase Modulation

Quadrature Phase Shift Keying

Radio Frequencyd(. Radiofrequenz)

Surface Acoustic Wave

Software Communications Architecture
Synchronization CHannel (UMTS-Kanal)

Software Defined Radio

Spreading Factod{. Spreizfaktor)

Signal to Noise Ratial{. Signal-zu-Rauschverhaltnis)
Signal to Noise and Distortion Ratio

Signal to Interference Ratidt{ Signal-zu-Interferenzverhaltnis)
Software Radio
Time Division Multiple Access

Transport Format Combination Indicator (UMT S-spetifi)
Transmit Power Control (UMTS-spezifisch)

User Equipment (UMTS-spezifisch)

UpLink

Universal Mobile Telecommunications System

UMTS Terrestrial Radio Access

Voltage Controlled Oscillatodf. spannungsgesteuerter Oszilla-
tor)

Variable Gain Adjustment

Wide Band CDMA
Wireless Local Area Network

Zero Forcing

Zero-IF
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Notation und Formelzeichen

cl@ Il

Index

Variable

Zeitveranderliche Variable
Geschatzter Wert vom
Vektor

Elemente vor in umgekehrter Reihenfolge als Vektor
Abweichung vom Sollwert

Variable im FrequenzbereicH,(f) = F{a(t)}
Matrix

aus Spalten vorA in umgekehrter Reihenfolge entstandene Matrix
Elemente einer Matrix

Inverse einer Matrix

erzeugt aus einem Vektor eine Diagonalmatrix
Erwartungswert

allgemeine funktionelle Abhéangigkeit
Fouriertransformierte

Imaginarteil

Eigenwert einer Matrix

modulo-Operation

Realteil

Norm einer Matrix bzw. Betrag eines Vektors
kanalspezifisch

Hermitesche eines Vektors oder einer Matrix
empfangerspezifisch

Transponierte eines Vektors oder einer Matrix
senderspezifisch

Faltungsoperation

Amplitudenmodulation des Oszillators
Uberlagerungsmatrix (BSS-spezifisch)
Uberlagerungssignal (BSS-spezifisch)
Bandbreite vorx(t)

Zerlegungsmatrix (BSS-spezifisch)
Spreizcodevektor
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Konstante
Phasen- und Verstarkungsfaktor des Leckpfads

Bitfolge vor der Spreizung

Diracimpuls

Bitfolgen nach der Entspreizung
Amplitudenungleichgewicht

Frequenz

Tragerfrequenz

Abtastfrequenz

Zwischenfrequenzf;r € Ry

Frequenzoffset

Radiofrequenzf;r € Ry

logarithmische Darstellung des Amplitudenungleichgéac
g = 20log 1<

Impulsformungsfilter

Leistungsdichtespektrum

Adaptationsmatrix (BSS-spezifisch)

Einheitsmatrix

Imaginére Einheit)? = —1

Anzahl der Nutzer in einem CDMA-System

erste 1/Q-Fehler-Koeffiziente

zweite 1/Q-Fehler-Koeffiziente

Anzahl der Untertrager in einem Mehrtragersystem
Adaptationsschritt (BSS-spezifisch)
Amplitudenmodulation

Phasenmodulation

Lange eines Spreizcodes

Anzahl aktiver Untertrager in einem Mehrtragersystem
Kreisfrequenzw = 27 f

Entzerrung mit der Inversen des komplex konjugierten Kanal
1 dB Kompressionspunkt

Phasenungleichlauf

Leistungsdichtespektrum des Signa(s)
Hochfrequentes Empfangssignal in Zeitbereichsdarsigllu
Zeitkontinuerliches Signal

Zeit
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Anfangszeitpunkt

Abtastzeit

Bitdauer

Chipdauer

Symboldauer

Phasenmodulation des Oszillators
I/Q-fehlerbehaftetes Signal

detektiertes, kompensiertes oder entzerrtes Signal
Storsignal

Basisbandaquivalente des hochfrequentes Empfangssigma.
Signal ohne Storung in Zeitbereichsdarstellung



Literaturverzeichnis

[1] 3rd Generation Partnership Project Technical Spec. 25ese(Radio Access)3GPP,
Dez. 2004. Ver. 6.X.X. [Online] Erhaltlich: http://3gppgp

[2] A. A. Abidi: Direct-Conversion Radio Transceivers for Digital Comnuations IEEE
J. Solid State Circuits, Bd. 30, Nr. 12, S. 1399-1410, De2519

[3] A. Bateman und D. M. HainedDirect Conversion Transceiver Design for Compact
Low Cost Portable Radio Terminalén: Proc. 39th IEEE Vehicular Technology Con-
ference (VTC)S. 57—62, San Francisco, CA, USA, Mai 1989.

[4] K. Baum, T. Thomas, F. Vook und V. Nangi&yclic-Prefix CDMA: An Improved
Transmission Method for Broadband DS-CDMA Cellular Systeim: Proc. Wireless
Communications and Networking Conference (WCNBZ) 1, S. 183-188, Orlando,
FL, USA, Marz 2002.

[5] C. Boylan:UMTS und WLAN werden einander erganzete, Bd. 4/2002, Nr. 04, S.
20-23, Apr. 2002.

[6] J. Brakensiek und B. Steink®igital Baseband Architecture Requirements for SDR
Based Terminalsin: Proc. 48th Int’l Scientific Colloquiugilimenau, Sep. 2003.

[7] J. Brakensiek, R. Wittmann und M. Darianig®oftware Defined Radio Technology for
Multistandard Terminals In: Proc. 2nd Karlsruhe Workshop on Software Radi®s
87-92, Karlsruhe, Mérz 2002.

[8] J.-F. Cardoso und B. Hvam LahelBquivariant Adaptive Source SeparatiolfEEE
Trans. Signal Processing, Bd. 44, Nr. 12, S. 3017-3030, T3596.

[9] J. K. Cavers und M. W. LiacAdaptive Compensation for Imbalance and Offset Losses
in Direct Conversion TransceiverfEEE Trans. Vehicular Technology, Bd. 42, S. 581—
588, Nov. 1993.

[10] R. Circa, D. Pi@kowski, G. Béck und R. WittmanrmReconfigurable UMTS/WLAN RF

Receiver In: Proc. 3rd Karlsruhe Workshop on Software Radi®s65-71, Karlsruhe,
Mérz 2004.

[11] R.Circa, D. Pi@kowski, S. Jahn, G. Béck und M. MiilldResistive MOSFET Mixer for
Mobile Direct Conversion Receiver#n: Post Deadline Papers Proc. Int’l Microwave

and Optoelectronics Conference (IMQQ. 259-263, Iguana Falls, Brasilien, Sep.
2003.

[12] E. CoersmeierErequency selective 1Q Phase Imbalance Adjustment in OFDigcD
Conversion Receiverdn: Proc. IEEE Int'l Symposium on Consumer ElectroniSs
F107-F112, Erfurt, Sep. 2002.



138 Literaturverzeichnis

[13] E. Coersmeier, Zielinski und K.-P. E.; WachsmaSoftware 1Q sample estimation for
multi-antenna systemén: Proc. IEEE Radio and Wireless Conference (RAWCGN)
175-178, Boston, MA, USA, Aug. 2003.

[14] F. M. ColebrookHomodyne Wireless World and Radio Review, Bd. 13, S. 774, 1924.

[15] A. Czylwik: Comparison between adaptive OFDM and single carrier motiutavith
frequency domain equalizatiom: Proc. 47th IEEE Vehicular Technology Conference
(VTC), Bd. 2, S. 865869, Phoenix, AZ, USA, Mai 1997.

[16] D. Falconer, S. Ariyavisitakul, A. Benyamin-SeeyaduB EidsonfFrequency Domain
Equalization for Single-Carrier Broadband Wireless SysdelEEE Communications
Mag., Bd. 40, Nr. 4, Apr. 2002.

[17] M. Faulkner:DC Offset and IM2 Removal in Direct Conversion Receivltg Proc.-
Communications, Bd. 149, Nr. 3, S. 179-184, Juni 2002.

[18] R. Grabau und K. Pfaff (Hrsg.Funkpeiltechnik Franckh, Stuttgart, 1989.

[19] P.Hafezi, D. Wedge, M. Beach und M. Lawtdfropagation Measurements at 5.2 GHz
in Commercial and Domestic Environmenti®: Proc, 8th IEEE Int'l Symposium on
Personal, Indoor and Mobile Radio Communications (PIMRE)509-513, Helsinki,
Finnland, Sep. 1997.

[20] S. Haykin (Hrsg.):Blind Source SeparatiorBd. | d. ReiheUnsupervised Adaptive
Filtering. John Wiley & Sons, New York, NY, USA, 2000.

[21] S. Haykin:Cognitive radio: brain-empowered wireless communicaiolitEE J. Se-
lected Areas in Communications, Bd. 23, Nr. 2, S. 201-22b, £@05.

[22] F. Herzel, H. Erzgraber und P. Wegémtegrated CMOS Wideband Oscillator for RF
Applications IEEE Electronics Lett., Bd. 37, Nr. 6, S. 330-331, Mérz 2001

[23] W. HessDigitale Filter: eine Einfihrung Teubner, Stuttgart, 1993.

[24] ANSI/IEEE Std 802.11, Wireless LAN MAC and PHY Specificati®99 Edition, and
IEEE 802.11a-1999, High-speed Physical Layer in the 5 GHrBa

[25] F. Jondral. Schutzrecht DE 3631586 C2, Sep. 1986.
[26] F. JondralNachrichtensystemeéschlembach, Weil der Stadt, 2001.

[27] F. Jondral:Parametrization - a Technique for SDR Implementatiém W. Tuttlebee
(Hrsg.): Software Defined Radio: Enabling Technologi®s232-256, London, Grol3-
britanien, 2002. John Wiley & Sons.

[28] F.Jondral, R. Machauer und A. Wiesl&oftware Radio, Adaptivitat durch Parametri-
sierung Schlembach, Weil der Stadt, 2002.

[29] S. Kay: A Fast and Accurate Single Frequency EstimatdEEE Trans. Acoustics,
Speech and Signal Processing, Bd. 37, Nr. 12, S. 1987-1%20,1989.



[30]

[31]

[32]

[33]

[34]

[35]

[36]

[37]

[38]

[39]

[40]

[41]

[42]

[43]

[44]

[45]

Literaturverzeichnis 139

H. KopmannBreitbandige Analog/Digital-Schnittstellen: Systemigsa und Beitrage
zur digitalen FehlerkompensationShaker, Aachen, 2005.

K. Kroschel:Statistische Nachrichtentheori8pringer, Berlin, 1996.

P. Laferriere, D. Rahn, C. Plett und J. Rogeks5 GHz Direct-Conversion Receiver
with DC Offset Correction In: Proc. IEEE International Symposium on Circuits and
Systems (ISCASd. 4, S. IV 269-272, Vancouver, Kanada, Mai 2004.

L. Lessing (Hrsg.):Man of High Fidelity: Edwin Howard Armstrong, A Biography
Bantam Books, New York, NY, USA, 19609.

I. Martoyo: Frequency Doman Equalization in CDMA Detecti@d. 12. Forschungs-
berichte aus dem Institut fir Nachrichtentechnik der Ursitét Karlsruhe (TH), 2005.

I. Martoyo, T. Weiss, F. Capar und F. Jondilabw Complexity CDMA Downlink Re-
ceiver Based on Frequency Domain Equalizatibn Proc. 58th IEEE Vehicular Tech-
nology Conference (VTCPDrlando, FL, USA, Okt. 2003.

L. Maurer: System Design, Simulation and Specification of a UMTS CantpRF
Receiver Front-EndDissertation, Johannes Kepler Universitat Linz, Ostelng2001.

J. Mitola: Software-Radio Survey, Critical Evaluation and Futuredgiions In: Proc.
National Telesystems Conference (N;T€)13/15-13/23, Washington, DC, USA, Mai
1992.

J. Mitola: The Software Radio ArchitecturlEEE Communications Mag., Bd. 5/1995,
Nr. 05, S. 26-38, Mai 1995.

J. Mitola und G. Q. MaguireCognitive radio: making software radios more persanal
IEEE Personal Communications, Bd. 6, Nr. 4, S. 13-18, Aug919

M. Morelli und U. Mengali:Carrier-Frequency Estimation for Transmissions over Se-
lective Channels IEEE Trans. Communications, Bd. 48, Nr. 9, S. 1580-1589¢, Se
2000.

R. van Nee und R. Prasa@FDM for Wireless Multimedia Communication&rtech
House, Boston, MA, USA, 2000.

E. Nett, M. Mock und M. GergeleitDas drahtlose Ethernet. Der IEEE 802.11 Stan-
dard: Grundlagen und Anwendungddison-Wesley, Miinchen, 2001.

I. OppermannOrthogonal Complex-Valued Spreading Sequences with a Ratge
of Correlation Proprties IEEE Trans. Communications, Bd. 45, Nr. 11, S. 1379-1380,
Nov. 1997.

Open Source SCA Implementation::Embeddédobile and Portable Radio Group,
Virginia Tech, Blacksburg, VA, USA. [Online] Erhaltlichttp://ossie.mprg.org.

R. Palipana und K.-S. Chun@lind 1Q Error Compensation in a Direct Conversion
Receiver for DVB-TIn: Proc. IEEE Int'l Symposium on Circuits and Systems (ISCAS)
S. 3611-3614, Kobe, Japan, Mai 2005.



140 Literaturverzeichnis

[46] M. Patzhold:Mobilfunkkanale Vieweg & Sohn, Braunschweig/Wiesbaden, 1999.

[47] B. Picinbono:On Circularity. IEEE Trans. Signal Processing, Bd. 42, Nr. 12, S. 3473~
3482, Dez. 1994.

[48] D. Piehkowski, G. Bock und R. AtukulaBaseband-Equivalent Model of RF Impair-
ments in an UMTS Receiveln: Proc. 3rd Int'l Conference on Advanced Engineering
Design (AED) Praha, Tschechische Republik, Juni 2003.

[49] O. V. Popov:Dynamic DC Offset Impact on the 802.11a Receiver Performaht
Proc. 1st IEEE Int'l Conference on Circuits and Systems fom@unications (ICCSC)
S. 250-253, St. Petersburg, Russland, Juni 2002.

[50] J. G. ProakisDigital CommunicationsMcGraw-Hill, New York, NY, USA, 1995.

[51] L. R. Rabiner und B. GoldTheory and application of digital signal processingren-
tice Hall, Englewood Cliffs, NJ, USA, 1975.

[52] B. Razavi:Design Considerations for Direct-Conversion ReceiveEEE Trans. Cir-
cuits and Systems, Bd. 44, Nr. 2, S. 428-435, Juni 1997.

[53] B. Razavi:RF Microelectronics Prentice-Hall, Englewood Cliffs, NJ, USA, 1998.

[54] B. Razavi:A 5.2-GHz CMOS Receiver with 63-dB Image RejectiteEE J. Solid-
State Circuits, Bd. 36, Nr. 5, S. 810-815, Mai 2001.

[55] J. H. ReedSoftware Radio: A Modern Approach to Radio EngineeriRgentice Hall,
NJ, USA, 2002.

[56] A.-R. RhiemeierModulares Software Defined Radidd. 9. Forschungsberichte aus
dem Institut fir Nachrichtentechnik der Universitat Kautse (TH), 2004.

[57] P.Rykaczewski, V. Blaschke und F. Jondt&R Imbalance Compensation for Software
Defined Radio OFDM Based Direct Conversion Receivedrs Proc. 8th IEEE Int!l
OFDM Workshop (INOWg)S. 279-283, Hamburg, Sep. 2003.

[58] P. Rykaczewski, J. Brakensiek und F. Jondiscision Directed Methods of 1/Q Im-
balance Compensation in OFDM Systeris Proc. 60th IEEE Vehicular Technology
Conference (VTG)Los Angeles, CA, USA, Sep. 2004.

[59] P. Rykaczewski, J. Brakensiek und F. Jondfalvards an Analytical Model of I/Q Im-
balance in OFDM Based Direct Conversion Receivérs Proc. 59th IEEE Vehicular
Technology Conference (VT@d. 4, S. 1831-1835, Milano, Italien, Mai 2004.

[60] P. Rykaczewski und F. JondraDpen Source SCA as a Reconfigurable Platform for
WLAN and 3G In: Proc. 15th Annual MPRG Symposium on Personal Wireless Com-
municationsBlacksburg, VA, USA, Juni 2005.

[61] P. Rykaczewski und F. Jondrainpact of Dynamic DC Offset on 3G and WLAM:
Proc. 16th Annual MPRG Symposium on Personal Wireless Caoations Blacks-
burg, VA, USA, Juni 2006.



Literaturverzeichnis 141

[62] P. Rykaczewski, I. Martoyo, Z. Liu und F. Jondrilultimode Detector and 1/Q Imba-
lance Compensator in a Software Defined Radim Proc. IEEE Radio and Wireless
Conference (RAWCONS. 521-524, Atlanta, GA, USA, Sep. 2004.

[63] P. Rykaczewski, D. Pigkowski, R. Circa und B. SteinkeéSignal Path Optimization
in Software Defined Radio SystemEEE Trans. Microwave Theory and Techniques,
Special Issue on Multifunctional RF Systems, Bd. 53, Nr..3,056—-1064, Marz 2005.

[64] P. Rykaczewski, M. Valkama und M. Renfoinalytical Approach to I/Q Imbalance
in OFDM, CDMA and MC-CDMA Based Systens. Proc. IEEE Radio and Wireless
Symposium (RWS$. 555-558, San Diego, CA, USA, Jan. 2006.

[65] P. Rykaczewski, M. Valkama und M. Renfoi®n the Connection of I/Q Imbalance
and Channel Equalization in Direct-Conversion TranscesveEingereicht bei: IEEE
Trans. Vehicular Technology, 2006.

[66] P. Rykaczewski, M. Valkama, M. Renfors und F. Jondkin-Data-Aided 1/Q Imba-
lance Compensation Using Measured Receiver Front-Enda&igm: Proc. 17th An-
nual IEEE Int'l| Symposium on Personal, Indoor and Mobile Ra@ommunications
(PIMRC), Helsinki, Finnland, Sep. 2006.

[67] Software Communications Architecture Specification, JS3®SCA V2.2.1 Joint
Tactical Radio System (JTRS) Joint Program Office, Apr. 2J@hline]. Erhaltlich:
http://jtrs.army.mil.

[68] P.J. Schreier und L. L. Schai$econd-Order Analysis of Improper Complex Random
Vectors and ProcessedEEE Trans. Signal Processing, Bd. 51, Nr. 3, S. 714-725,
Mérz 2003.

[69] X. Shoulie und S. Rahardj&erformance Evaluation for Quaternary DS-SSMA Com-
munications with Complex Signature Sequences over Raykeiding ChanneldEEE
Trans. Wireless Communications, Bd. 4, Nr. 1, S. 266—-24Y.,2805.

[70] M. H. Smith:Multi-band, Multi-mode Systems and Architecturdes Future Multiband
and Multimode Communications, Microwave Symposium Wogkdotes Philadel-
phia, PA, USA, Juni 2003.

[71] 1.-H. Sohn, E.-R. Jeong und Y. H. LeBata-Aided Approach to I/Q Mismatch and DC
Offset Compensation in Communication ReceivéEEE Communications Lett., Bd.
6, Nr. 12, S. 547-549, Dez. 2002.

[72] K. Tachikawa:W-CDMA Mobile Communications Systendshn Wiley & Sons, Chi-
chester, Grol3britannien, 2001.

[73] A. Tarighat und A. H. SayedOn the Baseband Compensation of IQ Imbalances in
OFDM Systems In: Proc. IEEE Int'l Conference on Acoustics, Speech, and Signa
Processing (ICASSPBd. 4, S. 1021-1024, Montreal, Kanada, Mai 2004.



142 Literaturverzeichnis

[74] J. Tubbax, B. Come, L. V. der Perre, S. Donnay, M. End¢l). Man und M. Moonen:
Compensation of IQ Imbalance and Phase Noise in OFDM SystdEKE Trans.
Wireless Communications, Bd. 4, Nr. 3, S. 872-877, Mai 2005.

[75] J. Tubbax, B. Come, L. Van der Perre, L. Deneire, S. Dgrunad M. EngelsCom-
pensation of 1Q imbalance in OFDM systemi: Proc. IEEE Int'l| Conference on
Communications (ICC)S. 3403-3407, Anchorage, AK, USA, Mai 2003.

[76] J. Tubbax, A. Fort, L. Van der Perre, S. Donnay, M. Engé&s Moonen und
H. De Man:Joint compensation of IQ imbalance and frequency offsetRDK sys-
tems In: Proc. Global Telecommunications Conference (GLOBECCBM2365—-2369,
San Francisco, CA, USA, Dez. 2003.

[77] D. G. TuckerThe history of the homodyne and synchrodyhef the British Institution
of Radio Engineers, Bd. 14, Nr. 4, S. 143-154, Apr. 1954.

[78] W. Tuttlebee (Hrsg.)Software Defined Radio: Baseband Technology for 3G Handsets
and Basestation®d. 6. John Wiley & Sons, London, Grof3britanien, 2004.

[79] Last Words UMTS World - News and Information about 3G mobile networf@nli-
ne]. Erhaltlich: http://www.umtsworld.com.

[80] M. Valkama und M. RenforsA Novel Image Rejection Architecture for Quadrature
Radio ReceiverslEEE Trans. Circuits and Systems - Il: Express Briefs, Bd.Ny. 2,
S. 61-68, Feb. 2004.

[81] M. Valkama, M. Renfors und V. Koivuneddvanced Methods for I/Q Imbalance Com-
pensation in Communication ReceiveiSEE Trans. Signal Processing, Bd. 49, Nr. 10,
S. 2335-2344, Okt. 2001.

[82] M. Valkama, M. Renfors und V. KoivunerBlind 1/Q Imbalance Compensation in
OFDM Receivers Based on Adaptive I/Q Signal Decorrelatiom Proc. IEEE Int'l
Symposium on Circuits and Systems (ISCAS2611-2614, Kobe, Japan, Mai 2005.

[83] G. Wetzker:Maximum-Likelihood Akquisition von Direct Sequence Sgy&pectrum
Signalen Bd. 3. Forschungsberichte aus dem Institut fir Nachridetehnik der Uni-
versitat Karlsruhe (TH), 1998.

[84] A. Wiesler: Parametergesteuertes Software Radio fir Mobilfunksyst8ah. 4. For-
schungsberichte aus dem Institut fir Nachrichtentechmeik Whiversitat Karlsruhe
(TH), 2001.

[85] A. Wiesler und F. Jondrah Software Radio for Second- and Third-Generation Mobile
Systems IEEE Trans. Vehicular Technology, Bd. 51/2002, Nr. 04, 33748, Juli
2002.

[86] G. Xing, M. Shen und H. LiuFrequency offset and I/Q imbalance compensation for
direct-conversion receiversiIEEE Trans. Wireless Communications, Bd. 4, Nr. 2, S.
673-680, Méarz 2005.



Betreute Studien-, Projekt-, Bachelor- und
Diplomarbeiten

David L. Mardones:

\olker Blaschke:

Marcos B. S. Tavares:

Zhenhua Liu:

Maria L. M. Delgado:

Jose M. Alonso:

Marco Cavalieri:

Marco Zink:

Jens Elsner:

Siegfried Kettlitz:

Simulation der digitalen Datenibertragung nach
dem IEEE 802.11a Standard,
Diplomarbeit, 15. November 2002

Phase and Amplitude Imbalances in Baseband of
a Software Defined Radiojplomarbeit, 9. Mai 2003

Multi-Standard Frequency and Channel Estimati-
on Algorithms for a Multi-Mode UMTS/FDD and
WLAN Terminalpiplomarbeit, 31. Januar 2004

I/Q Imbalance Compensation and Frequency Do-
main Equalization for UTRA FDD,
Projektarbeit, 22. Marz 2004

I/Q Imbalance in UMTS High Speed Downlink
Shared Channel®rojektarbeit, 3. Mai 2004

Dynamischer DC-Offset im Basisband eines SDR,
Projektarbeit, 14. Januar 2005

Implementation of the IEEE 802.11a Standard wi-
thin the OSSIE Software Communications Archi-
tecture,Projektarbeit, 24. Marz 2005

Implementierung von rekonfigurierbaren Algorith-
men fur UMTS und WLAN auf einem DSP,
Studienarbeit, 4. Juli 2005

In Bezug auf 1/Q-Fehler optimale orthogonale
komplexe Spreizkodes fur den MC-CDMA Down-
link, Bachelorarbeit, 17. Marz 2006

Estimation and Compensation of 1/Q-Imbalance:
Blind Statistical Methods and Wiener Filtering,
Studienarbeit, 20. Marz 2006



144 Betreute Studien-, Projekt-, Bachelor- und Diplomarbeite



Index

ADC, 11, 44

AGC, 38

Architektur
heterodyne, 29, 41, 53
homodyne, 1, 31, 41, 44
hybride, 33, 37, 48
Low-1F, 1, 32, 37, 44

AWGN, 68, 78

Basisband, 6, 17

CDMA, 12,71
DSSS-, 16, 66
Systemauslastung von, 74
Chiprate, 13, 25
Cognitive Radio, 11
CPICH, 24

DC, sieheGleichanteilkomponente
DSP, 11,51
DVB-T, 20

FDE, 16

FE, sieheFrontend
Frequenzoffset, 41
Frontend, 2, 53, 81, 84

Gleichanteilkomponente, 31, 38, 45,

63
dynamische, 46
statische, 45

graceful degradation, 16

HIPERLAN/2, 30

HSDPA, 13, 23
HSUPA, 23

I/Q-Fehler, 31, 48, 97
-Faltung, 52
Amplitudenungleichgewicht,

50
analytisches Modell von, 64
Messungen von, 53
Phasenungleichlauf, 48

I/Q-Fehler Kompensierung, 97
BSS, 107
datengestutzt, 100
EASI, 109
HD, 103
nicht-datengestitzte, 103
Randbedingungen, 98
statistische, 105
Wiener-Filter, 99

ICI, 17, 41

IEEE 802.114a, 6, 27, 33, 101

Interferenzen, 44

Intermodulationsprodukte, 43

IRR, 55, 64

ISI, 17

ISM-Band, 27

JTRS, 21

Leckeffekt, 45
LNA, 45
LO, 38, 40, 45
LPF, 44



146 Index

MAC, 26 systematischer Fehlersiehe Min-
MAI, 16 destfehler durch Verzer-
MC-CDMA, 67, 76 rung

Mehrwegeausbreitung, 78

Mindestfehler durch Verzerrung, 68, UMTS, 1, 6, 22, 33, 71, 101
98 UTRA, siecheUMTS

Mischer, 38, 45, 48

Monte-Carlo-Simulationen, 114 xgg jj: 38

MPI, 16 '

MSE, 82 WLAN, 1, 33, 101
MUD, 16, 102

MUI, 67,72, 77,78 ZF, 82

Nichtidealitaten, 38
Nichtlinearitaten, 38

OFDM, 16, 41, 65, 70
OSSIE, 22
OVSF, 14, 25,71

PAPR, 28
Phasenrauschen, 41
Phasenschieber, 38

RAKE-Empfanger, 16, 102
Rayleighprozess, 79
Riceprozess, 79

SCA, 20

SDR, 2,11

SIR, 52

SNDR,sieheSNR,,;

SNRy,:, 115
Spiegelfrequenz, 53
sub-gaul3ische Quelle, 108
Summenorthogonalitat, 65
super-gaufdische Quelle, 108
Symbolrate, 25



Lebenslauf

Name
Geburtsdatum
Geburtsort
Staatsangehorigke
1984-1989
1989-1992

1992-1996

1993-1994

1996-1998

1998-2001

seit 2001

2005

Personliche Daten

Piotr Rykaczewski
29. Juni 1977
Gdynia, Polen

t polnisch

Schulausbildung

Szkota Podstawowa nr 40 imzWw. Karola Olgierda
Borhardta (Grundschule), Gdynia

Szkota Podstawowa nr 1 im. Marii Konopnickiej
(Grundschule), Gdynia

[l Liceum Ogolnoksztatcace im. Marynarki Wojennej
RP / Bilingual High School No. 3 (Gymnasium), Gdynia

Teilnahme am erweiterten naturwissenschatftlichen
Programm der Krajowy Fundusz na rzecz Dzieci
(Nationale Stiftung fur die Jugendlichen)

Studium und Berufsweg

Politechnika Gdaska (TU Danzig), Wydziat
Elektroniki, Telekomunikacji i Informatyki,
Grundstudium

Universitat Karlsruhe (TH), Fakultat fur Elektrotechnik
und Informationstechnik, Hauptstudium im Rahmen
des Doppeldiplomprogramms Danzig-Karlsruhe,
Stipendiat der Klaus-Tschira-Stiftung

Universitat Karlsruhe (TH), Institut far
Nachrichtentechnik, wissenschaftlicher Mitarbeiter

Tampereen Teknillinen Yliopisto (TU Tampere),

Forschungsaufenthalt



