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Vorwort des Herausgebers

Die Ultra-Wideband (UWB) Technik beschaftigt sich mit Fuiblertragungssyste-
men, deren Leistungsdichtespektrum unterhalb der vorrelekchen Gebrauchs-
geraten erzeugten Rauschleistungsdichte liegt. UWBe8ystdie mit hoher Band-
spreizung arbeiten, finden z.B. in Sensornetzwerken od@ensonal Area Net-
works Anwendung. Die grundlegende Bandspreiztechnik e/aithéchst in Puls-
kompressionsradaren, die in den Boden eindringen oder gdevgehinter Wanden
anzeigen, eingesetzt.

In der Kommunikationstechnik werden UWB-Systeme, spékeaehen, konven-
tionellen Ubertragungssystemen unterlegt. Das hei3t USy&eme haben keine
~eigenen” Frequenzbander; ihre spektrale Leistungsdigdttaufgrund der extre-
men Spreizung so gering, dass sie gleichzeitig mit konwaatien Funksystemen
im selben Frequenzbereich arbeiten. Genau diese Koexisstess, die eingehende
Untersuchungen des Storverhaltens von UWB-Systemen avEktionelle Funk-
systeme und andere UWB-Systeme notwendig machen.

Fur die USA wurde bereits im Februar 2002 durch die Federahr@onicati-
ons Commission (FCC) eine Spektralmaske festgelegt, mattleder UWB-Gerate
mit ihren Aussendungen zu liegen haben. Andere Regulisagenturen, darun-
ter auch die europaischen, sind dabei, eigene Spektrurkemas definieren. In
Ermangelung einer fur Europa geltenden Regelung, wird mDdgsertation von
Herrn Michael Eisenacher die FCC-Spektrumsmaske fur UWBe8e zugrunde
gelegt. Dabei wird insbesondere der Bereich zwischen 3,2 Gtd 10,6 GHz be-
trachtet, in dem die von einem UWB-Gerat abgestrahlte ERRii{/alent Isotro-
pically Radiated Power) -41,3 dBm/MHz nicht tGberschredart.

Neben den bereits genannten ist eine weitere RandbedirajuifyVB-Systeme,
dass sie extrem kostengunstig sein mussen. Unter diesergseg ist es notwen-
dig, die Signalverarbeitung weitgehend analog durchzitirtDaher wird Impulse
Radio (IR) UWB eingesetzt, bei dem die Bandspreizung duiedwendung von
Time-Hopping (TH) Verfahren erreicht wird. Die vorliegen®issertation unter-
sucht die Stérwirkung von IR-UWB Geraten, Malinahmen zurusi@rdrickung
zwischen UWB-Systemen und Methoden, die die Anpassung Wé3-Spektrums
an eine vorgegebene Maske optimieren.

Die in der Dissertation von Herrn Eisenacher zu findendetr@ge zum Fortschritt
von Wissenschaft und Technik umfassen
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e Die analytische Darstellung der Amplitudenverteilung WRFUWB-Signalen
e Die analytische Darstellung des Spektrums von IR-UWB-8igm
e Die Verifikation der UWB-Eigenschaften durch Simulationen

e Die Entwicklung und die Verifikation von Verfahren zur gegeitigen Stor-
unterdrickung zwischen UWB-Systemen (MAI-UnterdricKung

e Den Entwurf von Verfahren zur optimalen Anpassung von IRB/8ignalen
an eine vorgegebene Frequenzmaske und deren Verifikati@mdmler FCC-
Maske

Karlsruhe im August 2006
Friedrich Jondral
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Zusammenfassung

Die Ultra Wideband (UWB)-Technologie stellt einen der vexisprechendsten An-
satze fur Nahbereichsfunkkommunikation fir den kommdéezrieMassenmarkt
dar. Anwendungsmaglichkeiten sind dabei z. B. sehr hoige &lienste Uber kurze
Entfernungen (z. B. der Austausch von Videodaten zwischenitdr, DVD-Player,
Fernseher und anderen digitalen Geréten) oder extrengfirssge und energie-
effiziente Geréte mit der Moglichkeit einer Positionslrastiung und moderaten
Datenraten (z. B. Sensornetzwerke).

Nach dem fur die ndchsten Monate erwarteten Abschluss agrliRringsverfah-
ren kdnnen UWB-Systeme neben den USA auch in Europa, Teite@né und
anderen Teilen der Welt lizenzfrei betrieben werden. Dierlzfreie Anwendung
von UWB als Overlay-System wird durch die extreme Breithgkeit von bis zu
7,5 GHz und der damit verbundenen geringen spektralenurgjstichte von ma-
ximal -41,3 dBm/MHz ermdglicht. Inwieweit UWB-Signale fkonventionelle auf
schmale Frequenzbereiche begrenzte Funksysteme inhgpigesnwendungssze-
narien im Hintergrundrauschen verschwinden, wird zurireiRahmen der Regu-
lierung kontrovers diskutiert.

Bedingt durch den speziellen Aufbau von UWB-Signalen, @ssimdere von Im-
pulse-Radio (IR)-UWB-Signalen, weisen diese besondesehastische Eigen-
schaften auf. In der vorliegenden Arbeit wird gezeigt, déiesEigenschaften der
Amplitudenverteilung zu einer erhéhten Stérwirkung gedmr anderen Funk-
diensten oder anderen UWB-Empfangern fihren konnen. DeteMie kdnnen

die spektralen Eigenschaften dazu fuhren, dass zur Eimtzptter Regulierungsbe-
stimmungen die Ausgangsleistung auf Kosten der DatenradeReichweite her-

abgesetzt werden muss.

In der vorliegenden Arbeit werden zunéchst sowohl die Atagknverteilung als
auch das Spektrum in Abhangigkeit der Parameter eines IRBA3ignals herge-
leitet. Die Eigenschaften der Amplitudenverteilung werdér eine analytische
Beschreibung der Stérwirkung zwischen gleichartigen NWRR®JGeraten verwen-
det. Ausgehend von den Abhangigkeiten zwischen Amplituelgailung und Stoér-
wirkung werden sowohl fir koharente als auch fur inkoh&dsivB-Empfanger
Techniken zur verbesserten Leistungsfahigkeit in Szenamit Mehrfachzugriff

vorgeschlagen. Typische Annahmen fir RandbedingungerMeésfachzugriffs

wie Synchronisation oder zumindest Kooperation zwischem@eraten (z. B. zur
Zuteilung von Time-Hopping Codes) werden in der vorliegamArbeit nicht mehr
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gefordert, da die Annahme von unabhangig arbeitenden €izen aufgrund des
Betriebs von UWB als lizenzfreies Overlay-System als stiglther angesehen
wird. Insbesondere in ,Hot-Spots*” als typische UWB-Anwangsszenarien ist die
Annahme von Kooperation zwischen allen Geréten nichtsesdh. Gerade in sol-
chen Szenarien ist die verbesserte Unterstitzung von Bidirfigriff jedoch von
entscheidender Bedeutung.

In inkoharenten Empfangern wird eine Storunterdrickunghid®uswertung der

Integrationsergebnisse fur die einzelnen Pulse eines 8igneloreicht. Dies fuhrt

zu einer deutlichen Verbesserung der Bitfehlerrate in &Zen mit starken UWB-

Storern, jedoch zunachst zu einer Verschlechterung beiesbnheit von Storern.
Um eine Verschlechterung der Leistungsfahigkeit bei Alemégit von Stérern zu
verhindern, wird eine an die Existenz von Stdrern angepas$aptive Storunter-
drickung vorgeschlagen. In koharenten Empfangern wirel e@nbesserte Stérun-
terdriickung durch ein an die stochastischen EigenschaftebWB-Stdrern ange-

passtes Korrelationstemplate erzielt. Ausgehend vomditigem weil3en gaul3ver-
teilten Rauschen optimalen Template werden Optimieruedjsigungen fir Tem-

plates angegegeben, welche auf UWB-Stérer optimiert dne.resultierenden

Templates zeigen eine deutlich bessere Leistungsfahig&hist dann, wenn so-
wohl das Signal-zu-Rauschverhaltnis als auch die Anzabl der Pulsabstand
der Storer unbekannt sind. Alle Modifikationen zur Unteddtting von Stérungen
durch Mehrfachzugriff betreffen ausschliel3lich den Empggr und stellen damit
eine optionale Erweiterung des Empfangers dar, die keirdeAmg des Ubertra-
gungsstandards erfordert.

Im Gegensatz zu bisherigen Arbeiten werden zur BerechnaeadSgektrums die
Time-Hopping Codes als stochastische Gréf3e modelliedutzh wird ein Ein-
blick in das grundsatzliche Zusammenspiel zwischen dearkatern des UWB-
Signals unabhangig von Hardwarebeschrankungen gewoAnémauend auf den
Zusammenhangen zwischen den UbertragungsparameternemmdSinalspek-
trum wird eine Modifikation der Signalerzeugung vorgesghlta Dadurch kann
das Spektrum des Signals an eine von den Regulierungslegihvoyegebene Fre-
guenzmaske angepasst werden. Eine bessere Anpassundg-aeqlienzmaske er-
maoglicht eine hohere Leistung des Sendesignals, wodunehtgihere Reichweite
bzw. Datenrate erreicht werden kann. Die Anpassung an éiguenzmaske wird
gegenuber bisherigen Ansatzen zum Senden mehrerer Elmelse auschliel3-
lich durch eine bessere Anpassung der Pulsamplitudercktiand erhdht demzu-
folge weder die Komplexitat des Senders noch des Empfangers
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1 Einleitung

Ultra-Wideband (UWB) hat einen langen Weg von einem exb&scNischenthe-
ma fir militdrische oder akademische Forschung zu einevigérersprechends-
ten Technologien fur die zukinftige drahtlose Kommuniiatzurickgelegt. UWB
verspricht Visionen wie Wireless Personal Area Network®AM), kabellose Sen-
sornetzwerke, zentimetergenaue Lokalisierung und hdidsmmde bildgebende
Verfahren fir den Massenmarkt zuganglich zu machen. Zwsté&ming von UWB
musste mit einem spatestens seit den 1930er Jahren geltBodena gebrochen
werden. In dieser Zeit wurden die ersten effizienten Reguligen zur Vermei-
dung von Stdrungen zwischen verschiedenen Funkdiendtssen. Es wurde da-
von ausgegangen, dass eine vollstandige Trennung dehieaieoen Dienste im
Frequenzbereich die einzig sinnvolle StérvermeidungtdhirsSeitdem hat sich der
klassische Ansatz einer Verteilung der zur Verfigung stdae Frequenzressour-
cen durch eine Unterteilung des nutzbaren Spektrums inaehRrequenzbénder
durchgesetzt. Jedes einzelne dieser Bander wird fest fiéneDienst reserviert.
Da sehr viele Dienste sowohl zeitlich begrenzt als auchl lakBihr Frequenzband
zugreifen, fuhrt dies zu einer ineffizienten Nutzung derdeesce Frequenz. Als
Folge dieses Ansatzes ist, vor allem in Europa und den USARdssource Fre-
guenz ein aul3erst knappes Gut geworden und muss unter Westiuer gekauft
werden, obwohl Messungen zeigen, dass sogar zu SpitzemZeilnnenstadten
weniger als 15 % der zur Verfigung stehenden Frequenzenzjeverden [43].

Ein zur Diskussion stehender Ansatz, um das zur Verfiguelgeside Spektrum
effizienter zu nutzen, i$Spectrum Pooling44]. Hierbei werden Frequenzen dyna-
misch, d. h. zeitlich und raumlich begrenzt, vergeben. ban& Ansétze sind hier-
bei zum einen so genannte Overlay-Systeme [74], die nidegteeBéander eines
Stammnutzersystems verwenden, zum anderen automasbiarfende Auktio-
nen, bei denen die meistbietenden Nutzer einen Slot in defFZequenzebene er-
halten [36]. Diese Ansatze bendtigen jedoch extrem flexibtkomplexe Sender-
und Empfangerstrukturen, wie sie z. B. in [44] beschrieberden.

Im Gegensatz zu diesen Ansatzen, die darauf abzielenfdrdazen zu bestehen-
den Systemen aktiv zu vermeiden, nimmt das UWB-Konzepiaghiéssigbare In-
terferenzen zu bestehenden schmalbandigen Systemen inMsischmalbandig
werden im Rahmen dieser Arbeit alle Systeme bezeichnegidiéir sich reser-
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Bild 1.1 Das UWB-Prinzip

viertes Frequenzband besitzen oder zumindest auf eimiragtis Frequenzband
beschrankt sind. In diesem Sinne sind auch Systeme mitisthen Frequenz-
spreizverfahren als schmalbandig anzusehen.

Bild 1.1 verdeutlicht das Prinzip von UWB im FrequenzbehneiEin klassisches
schmalbandiges System belegt ein eng begrenztes Freguehiba sich die Leis-
tung eines Signals aus der Flache unter dem Leistungsdpgkeum (LDS) be-
rechnet, ist das LDS entsprechend hoch. Die vom Signal teeBandbreite (im
Folgenden Fourierbandbreite genannt) ist typischerwkeisen grof3er als die auf-
grund der Symbolrate benétigte Bandbreite (im Folgendeguisgbandbreite ge-
nannt).

Bandspreizsignale dagegen besitzen eine hthere Barebrgientsprechend ge-
ringerem LDS. Die Fourierbandbreite ist bei Bandspreizasign hoher als die
Nyquistbandbreite, wobei das Verhaltnis aus Fourier- ugdquistbandbreite als
Spreizgewinn bezeichnet wird. Durch diesen Spreizgevahes moglich, mehrere
Signale im selben Frequenzbereich zu tUbertragen und im &rgpf wieder feh-
lerfrei voneinander zu trennen. Obwohl dieses Prinzip dem@satz der physika-
lischen Trennung der einzelnen Signale bereits aufwegetjren Gerate, die sich
ein Frequenzband teilen, normalerweise demselben Diengtam einigen Aus-
nahmen z.B. im ISM-Band abgesehen). Jedes Frequenzbandiisthin einem
Dienst fest zugeordnet.

UWSB fiihrt dieses Prinzip weiter, indem eine extreme Fregapreizung mit ent-
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sprechend geringem LDS durchgefiihrt wird. Die Bandbreadmiltnisse sind da-
bei deutlich ausgepragter als in Bild 1.1 dargestellt, @Bdindbreite eines UWB-
Signals mehrere GHz betragen kann. Der Grundgedanke von b&g&ht darin,
kein eigenes Frequenzband zu belegen, sondern als O\&ykgm bereits verge-
bene Frequenzbander erneut zu nutzen. Dies ist mdglich,tgipischen Szenarien
das LDS von UWB-Signalen niedriger als das Hintergrundshes ist. Schmal-
bandige Systeme sehen nur einen kleinen Teil der UNVB-Sgeadjie, da die meis-
ten Signalanteile durch das Eingangsfilter entfernt werthemieweit der verblei-
bende Teil des UWB-Signals, der das Eingangsfilter passereiner nennens-
werten Erhéhung der Rauschleistung und damit zu eineraetem Erh6hung der
Bitfehlerrate (englIBit Error Rate BER) fuhrt bzw. bis zu welcher Sendeleistung
UWB-Signale keine nennenswerten Stoérungen verursacsierun Zeit noch Ge-
genstand kontroverser Diskussionen.

1.1 Motivation

In einem Overlay-System wie UWB spielen die Themen Koeristend Storunter-
drickung eine grofRe Rolle. Insbesondere die StorwirkumgWd/B auf schmal-
bandige Systeme und Stérungen von UWB-Systemen unted@néedirfen ei-
ner genauen Untersuchung. Die meisten Untersuchungeneguli®ungsbestim-
mungen betrachten die Leistung bzw. daraus abgeleitetBearéls einzigen Pa-
rameter zur Beurteilung der Storwirkung. Zur Trennung dexgbeenzbander und
damit der Dienste untereinander wird z. B. die maximale Ab&edstrahlung, also
das maximale LDS auf3erhalb des zugewiesenen Frequenzbéesigelegt. Auch
in Bezug auf die Stérwirkung von UWB-Systemen wird typiseiese ausschliel3-
lich die Storleistung betrachtet (z.B. [5,45]). Zur Abstzhiing der Stérwirkung
wird dabei die BER unter der Annahme eines additiven weidefRgerteilten Rau-
schens (engAdditive White Gaussian Nois®WGN) gleicher Leistung berechnet.
In der vorliegenden Arbeit werden die stochastischen Egeaften von pulsba-
siertem UWB (Impulse-Radio-UWB, IR-UWB) und dessen Auswirg auf die
Storwirkung untersucht. Es wird gezeigt, dass, bedingtlddlie stochastischen
Eigenschaften von UWB-Signalen, die Stérwirkung von UWBtaes hoher sein
kann als die Storwirkung von AWGN. Es werden Techniken zumKensierung
dieser Eigenschaften entwickelt und deren Leistungskétigimulativ ermittelt.
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1.2 Aufbau der Arbeit

Die vorliegende Arbeit gliedert sich wie folgt. Kapitel 28t die fir diese Arbeit
relevanten Grundlagen von UWB vor. Neben den regulatogisdRahmenbedin-
gungen wird eine Definition fur UWB-Signale gegeben und dediéser Arbeit

verwendete Kanalmodell vorgestellt. Das in diesem Kapitedefiihrte allgemeine
Signalmodell fur IR-UWB-Signale bericksichtigt sowohlterschiedliche Puls-
formen als auch verschiedene Modulationsarten und Timaphig-Codes und ist
Ausgangspunkt fir die folgenden Kapitel. Des Weiteren werdie Leistungsfa-
higkeit und die Vor- und Nachteile von koh&renten und inkeh#en Empfangern
miteinander verglichen und typische Anwendungsszené&iileldWB angegeben.

Als Ausgangspunkt der in der vorliegenden Arbeit behaedeitompensierungs-
vorschlage werden in Kapitel 3 die stochastischen Eigeitam von UWB-Sig-

nalen und deren Auswirkungen auf die Storwirkung behandeihachst werden
die Auswirkungen der Amplitudenverteilung in Abhéngiglder Anzahl der Pulse
pro Symbol und der Anzahl der Storer berechnet und simultestatigt. Danach
werden die spektralen Eigenschaften in Abhangigkeit desedopping-Codes
und der Modulationsart hergeleitet. Die Ergebnisse ausedieKapitel bilden die
Ausgangsbasis fir die folgenden Kapitel.

Die Annahme einer gaul3verteilten Storung fuhrtim Fall vaB} Storern zu einer
suboptimalen Detektion der Daten im Empfanger. In Kapiteletden Techniken
zur verbesserten Detektion sowohl fiir inkoh&rente als diickoharente Emp-
fanger vorgeschlagen. Im Fall eines inkoharenten Empfénged eine bessere
Leistungsfahigkeit dadurch erreicht, dass Impulse, diemer hohen Wahrschein-
lichkeit gestort wurden, nicht zur Detektion eines Symiiwdsangezogen werden.
Im Fall eines koharenten Empfangers wird die verwendetedfatorfunktion im
Empfanger im Hinblick auf ideale Korrelationseigensceafoptimiert.

Die Pulsform kann, bedingt durch die analoge Erzeugung dePnur sehr be-
grenzt manipuliert und damit nur sehr schwer an eine gegebpektrale Maske
angepasst werden. Deswegen wird in Kapitel 5 eine Erweitgfiir IR-UWB vor-
geschlagen, bei der mehrere Pulse in kurzen zeitlicherdAbdeh gesendet werden.
Durch unterschiedliche Amplituden der Einzelimpulse kdamit das Gesamtsi-
gnal an die spektrale Maske angepasst werden. Es wird zsingereigt, dass der
guadratische Fehler zwischen Maske und erzeugtem Signélireden vorliegen-
den Fall wenig geeignetes Mal3 der Optimierung darstellhaldh wird ein in Be-
zug auf die Spektrumsausnutzung optimaler Optimierursggarvorgeschlagen.



2 Ultra-Wideband-Kommunikation

2.1 Definition

Die gebrauchlichsten Definitionen charakterisieren einBJ®ignal Uber die ab-
solute oder die relative Bandbreite. Die absolute UWB-Baeile B, bezeichnet
dabei das Frequenzband, welches durch die Punkte begredztan denen die
Abstrahlung 10 dB unter dem maximalen Wert liegt. Die unt8renze wird im
Folgenden mitf,, die obere Grenze mif, bezeichnet. Da UWB-Signale unter
Umstanden keinen Trager besitzen, wird die Mittenfrequgpals das arithmeti-
sche Mittel aus oberer und unterer 10 dB-Grenzfrequengdtegt:
Jo+ Jfu

fm: 9 .

Als relative Bandbreitd3, wird die absolute Bandbreite bezogen auf die Mitten-
frequenz bezeichnet:

B'r —9 fo - fu )

fo+ fu

Die erste allgemein akzeptierte Definition, die auch zustiwehn der US-ameri-
kanischen Regulierungsbehérde (Federal Communicationsn@sion, FCC) an-
lasslich der Freigabe von UWB-Geraten in den USA Ubernommande, legte
als UWB-Sender einenbsichtlichenStrahler fest, fur deB, > 1,5 GHz oder
B, > 0,25 gilt [22]. Spater wurde die Definition nach eingehender Dsshon
auf B, > 0,5 GHz oderB,. > 0,2 geéndert [23]. Der Begrifabsichtlichist hier-
bei von grol3er Bedeutung, da unbeabsichtigte Strahler zeBseher, Computer,
Mikrowellenherde) Signale mit vergleichbarem LDS ausserkbnnen bzw. theo-
retisch sogar hohere LDS besitzen dirfen. Diese regusatoen Aspekte werden
im folgenden Abschnitt naher betrachtet.

2.2 Regulatorische Aspekte

Aus regulatorischer Sicht wird mit der UWB-Kommunikatioretand betreten.
Das Hauptproblem aus Sicht der Regulierungsbehdrderass, dWB-Systeme In-
terferenzen zu bestehenden Systemen nicht aktiv vermnsiendern geringftigige
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Interferenzen inharent in Kauf nehmen. Diese Interfereisagd jedoch in relevan-
ten Szenarien aul3erst gering. Da jedoch Interferenzenetisah nicht vollig aus-

geschlossen werden kdnnen, herrschen auf Seiten der &emgsbehdrden und
der Anbieter von Diensten mit reservierten Frequenzbdnderbehalte in Bezug

auf UWB. Insbesondere wird argumentiert, dass UWB als @yeBystem keine
neuen Kapazitaten schaffe, sondern als zuséatzliche Rgusith die Sicherheits-
reserven der bestehenden Systeme verringere. Diese Beseiivden jedoch flr
den Betrieb eines zuverlassigen Dienstes mit geringeralusihrscheinlichkeiten
bendotigt. Diese Argumentation bertcksichtigt jedoch pidass UWB zum einen
sehr geringe Leistungen ausstrahlt und damit nur lokaldregen Einfluss besitzt,
und zum anderen ein Grof3teil der Frequenzen an einem OrnemeZeitpunkt

ohnehin nicht genutzt werden, und UWB damit ungenutzte &tessn nutzbar

macht.

Die weltweit erste und bisher einzige Regulierungbehéoddeden regularen Be-
trieb von UWB-Geréten fir die Kommunikation unter gewis&amdbedingungen
freigab, war im Februar 2002 die US-amerikanische FCC [[B3], Appendix A].
In einigen anderen Staaten ist UWB-Kommunikation fur Vehiund Demons-
trationen freigegeben, zum Teil nur in bestimmtéWB Friendly Zonegenann-
ten Testzonen (Singapur Feb. 2003, Hong Kong Mai 2005, Alistr Dez. 2004)
[29]. Inzwischen steht die Freigabe in einigen asiatisdt@rdern und Europa un-
mittelbar bevor [21]. Da fir Europa noch keine endgultigeséhlisse vorliegen,
werden in der vorliegenden Arbeit die Bestimmungen der FG(Raferenz ge-
nommen. Insbesondere die Spektrumsanpassungen in Kapitetden in Bezug
auf die im Folgenden vorgestellte FCC-Frequenzmaske defdhrt. Die dortigen
Optimierungsmethoden kdnnen jedoch auch auf beliebigerarfetequenzmasken
angepasst werden.

Kern der FCC-Bestimmungen ist eine Frequenzmaske, die dasmale LDS flr
jede Frequenz festlegt. Die Werte fur @i#ective Isotropic Radiated POWEEIRP)
in dBm/MHz sind in Tabelle 2.1 und deren graphische Veraagfkthung in Bild
2.1 wiedergegeben. Unterhalb von 960 MHz missen die Grateig beabsich-
tigte Strahler nach 815.209 eingehalten werden. Es wirégawven Indoor- und
Hand-Held-UWB-Systemen unterschieden. Indoor-Systeliresen aus dem kon-
zeptionellen Aufbau ersichtlich ausschlief3lich fir denrige in Gebauden geeig-
net sein und dirfen nicht absichtlich, z. B. aus Fensterh deaul3en strahlen. Als
Beispiel fur einen solchen Nachweis nennt die FCC die Versay Uber Wech-
selstrom. Hand-Held-Systeme hingegen dirfen innerhatbauferhalb von Ge-
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Frequenz in GHz EIRP in dBm/MHz
Indoor-UWB-Systemd Hand-Held-UWB-Systeme
0,96-1,61 75.3 =3
1,61-1,99 53.3 633
1,09-3,1 51.3 E13
3,1-10,6 213 T
uber 10,6 -51.3 613

Tabelle 2.1Grenzwerte des Leistungsdichtespektrums der FCC

-40
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— 75— 1
—— Indoor-UWB-Systeme
- - - Hand-Held-UWB-Systeme
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2 4 6 8 10 12
Frequenz in GHz

Bild 2.1 Frequenzmaske der FCC

bauden betrieben werden, missen jedoch von ihrem AufbauhuedGroe her
als tragbare Gerate erkennbar sein, durfen also z. B. kesteristallierten An-
tennen an Gebauden besitzen. Aufgrund der scharferen gdedien zum Betrieb
von Indoor-Geréaten, die eine geringere Storwirkung veemiassen, dirfen diese
in bestimmten Frequenzbereichen mit héherer Leistungeseridur messtechni-
schen Ermittlung des LDS wird Uber 1 ms uAg=1 MHz gemittelt. Dies erlaubt
zum einen eine gewisse Toleranz gegeniiber zeitlichen $iungen des Signals.
Falls die Schwankungen so grol3 sind, dass auch das tber 1mitseffe Signal
nicht als stationar angesehen werden kann, muss das LD@extiend gesenkt
werden. Zum anderen werden auch bis zu einem gewissen Gegddfizspitzen
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zugelassen.

Basis der obigen Frequenzmaske sind die Grenzwerte dérategnetischen Ver-
traglichkeit, die besagen, dass das mit festgelegten Mesgwiften gemessene
elektrische Feld unbeabsichtigter Strahler in einem Alakteon 3 Metern den Wert
500 % (umgerechnet auf die Messvorschriften fiur UWB entspridks geinem
LDS von -41,3 dBm/MHz) nicht Uberschreiten darf. Bild 2.ligtgedoch, dass
UWB-Strahler als beabsichtigte Strahler diese Grenzemiareich zwischen 3,1
GHz und 10,6 GHz nutzen durfen, in anderen Bereichen jedsbetise deutlich
darunter liegen mussen. Diese auf den ersten Blick wiligtel Unterscheidung
zwischen beabsichtigten und unbeabsichtigten Strahlegniinden die Regulie-
rungsbehorden damit, dass unbeabsichtigte Strahler daraiuf optimiert sind,
unter den gegebenen Randbedingungen eine moglichst hasterige abzustrah-
len, sondern diese Grenze nur in wenigen diskreten Freguesizeichen, z. B. in
der Zwischenfrequenz des heterodynen Mischers oder in dearlRnzfrequenzen
der Schaltungen. Beabsichtigte Strahler nutzen jedochrdiguenzmaske maog-
lichst optimal aus und stellen bei gleichen Grenzwerterhéimeres Stoérpotenzial
dar.

2.3 Das UWB-Kanalmodell

Durch ihre extrem hohe Bandbreite weisen UWB-Kanéle bes@ndlerkmale
auf. Die beiden wichtigsten Merkmale, die typische UWB-Hlgnvon klassischen
schmalbandigen Modellen unterscheiden, sind die extremierMegeausbreitung
mit Dutzenden von Pfaden und die zeitliche Gruppierung dedé>zu so genann-
ten Clustern. Die hohe Anzahl von Mehrwegen wird von dereswgn Breitban-
digkeit und der daraus folgenden hohen zeitlichen AufléstorgUWB-Signalen
verursacht. Es kénnen auch Pfade unterschieden werdewrigchmalbandigen
Systemen aufgrund der geringen Laufzeitdifferenz als eghiMeg interpretiert
werden. Die zeitliche Gruppierung entsteht aufgrund deésakde, dass Objekte
oftmals groRRer als die rAumliche Aufldsung von UWB-Signaen und dadurch
mehrere unterscheidbare Pfade &hnlicher Laufzeit lief2anch die grol3e Anzahl
von Mehrwegen ist die Anzahl der Pfade innerhalb eines Mebes sehr gering,
wodurch ein Mehrweg nicht mehr als rayleighverteilt moéellwerden kann. Si-
gnaleinbriiche aufgrund von gegenseitiger Ausloschungchedener Mehrwege
(engl.Fading) sind jedoch sehr schwach ausgepragt. Der Grund liegt,class Fa-
ding zu einem bestimmten Zeitpunkt nur fur bestimmte Fraghereiche auftritt.
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Bei sehr breitbandigen Signalen werden Frequenzbereidhstanker Dampfung
durch Frequenzbereiche mit geringer Dampfung kompenstedurch die Varianz
der Signalenergie relativ gering ist.

Aufgrund dieser Merkmale ist offensichtlich, dass schraathge Kanalmodel-
le nicht verwendet werden kénnen. Um verschiedene Konzayiteler Bitiber-

tragungsschicht miteinander vergleichen zu kénnen, wefddoch realistische
UWB-Kanalmodelle bendtigt. Die Minimalanforderung an swiches Kanalmo-
dell ist, dass Konzepte, die im Vergleich zu anderen Korezepth Kanalmodell

bessere Resultate liefern, auch in der Realitat bessesbhisse liefern. Das Mo-
dell soll also zumindest die relative Leistungsfahigkaihtig wiedergeben. Uber
die absolute Leistungsfahigkeit kbnnen in diesem Fall gadeenig Riuckschlis-
se gewonnen werden. Dieser Ansatz wurde z.B. bei den UMTi&likeodellen

gewahlt [4], die weit von der Realitat entfernt sind. Da fOAVB lange Zeit keine

geeignete Hardware zum Testen der Leistungsfahigkeis destimmten Konzepts
existierte bzw. nur Wenigen zugénglich war, kam schnellMlansch nach einem
allgemein akzeptierten realistischen Kanalmodell auh&tst wurden verschie-
dene Kanalmodelle vorgeschlagen und diskutiert (z. B.1%030]). Das Institute
of Electrical and Electronic Engineers (IEEE) setzte dimaueine Arbeitgruppe

zur Definition eines Kanalmodells ein, welche im Dezemb&22ren Abschluss-
bericht vorlegte [33].

Das vorgeschlagene Kanalmodell setzt sich aus zwei Teilsarmmen, dem Pfad-
verlust- und dem Mehrwegemodell. Da in der vorliegendenefirkeine auf die
Sendeleistung, sondern nur auf die Empfangsleistung leeeo&Groflen benutzt
werden, wird das Pfadverlustmodell nicht verwendet. Dakiviegemodell basiert
auf dem Saleh-Valenzuela-Modell [56], d. h. es wird zuntidies Amplitude und
Verzogerung einer Gruppe ermittelt, bevor die Verzogeenngnd Amplituden der
einzelnen Pfade innerhalb einer Gruppe bestimmt werderheDBWB-Signalen
die Bandbreite in der gleichen Grdl3enordnung wie die Mitezruenz liegt, ist es
nicht sinnvoll, den Kanal im aquivalenten Basisband zu lsben. Die Kanalim-
pulsantwort ist deshalb reell und wird wie folgt modelliert

LQ Km
XD 0D wmedt =T = Ti%),

£=0 k=0

h(t)

wobei L, bzw. K,,, die Anzahl der Gruppen bzw. Pfade in einer Gruppe tind
die Dampfung des-ten Pfads in def-ten Gruppe darstellfly’ bezeichnet die Ver-
zogerung det-ten Gruppe?;”, die Verzégerung dek-ten Pfades relativ zut-ten
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Gruppenverzogerung und die durch Abschattung verursachte Dampfung. Das
Auftreten sowohl der Mehrwege als auch der Gruppen wird alssBnprozess
modelliert. Folglich sind die zeitlichen Abstdnde aufeidar folgender Gruppen
bzw. Pfade, d. h. die Differenz zweier aufeinander folgerigebzw. 77 ,, expo-
nentialverteilt mit der Gruppenankunftsraté bzw. der Pfadankunftsrate™.

Die Pfaddadmpfungen setzen sich aus drei Faktoren zusammen:

Ve = Bok,e 57 Brte-

Hierbei modellierts, 1, das Vorzeichen der Amplitude und nimmt gleichwahr-
scheinlich die Zustande +1 und -1 gtj.und 3}, beschreiben die voneinander sto-
chastisch unabhangigen zufalligen Amplitudenschwan&arejner Gruppe bzw.
eines Pfades und sind lognormalverteilt:

201g(87) ~ N (1f,07)
201g(B7") ~ N (1i'e.03), (2.1)

wobei N (u,02) eine Normalverteilung mit dem Mittelwert und der Varianzr>
bezeichnet. Die GroRes? bzw. o3 stellen damit die Varianzen der Cluster bzw.
Pfade dar. Das Produkt ag$ undﬁ,’;’”fZ ist demnach ebenfalls lognormalverteilt.

Der Erwartungswert der Leistung eines Pfades nimmt exgalemit der Verzo-
gerung der Gruppe bzw. des Pfades innerhalb der Gruppe ab:

m
1"

E 18] 8’| = exp (—F—f,) exp (—F—m> : (2.2)

wobeil'Y bzw.I'™ die Dampfungsfaktoren der Gruppen bzw. Pfade darsteli@n. E
Vergleich von (2.1) und (2.2) liefert:

Tg T’rn
W9 — —10p7 — 10 (of +03)In(10).
¢ ’ In(10) 20

Bild 2.2 zeigt einen mdglichen Verlauf des Erwartungsweder Pfadenergien fir
drei Gruppen mit den Verzogerung@i, 77 undTs.

Nachdem alley, , berechnet wurden, wird die Summe der Quadrate allerauf
Eins normiert, wodurch die Varianz der Energie ausschtbf¥on der Dampfung
X abhéangtX ist ebenfalls lognormalverteilt:

201g(X) ~ N(0,0%).
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- - -Déampfung der Gruppen
—— Démpfung der Pfade innerhalb einer Gruppe

E[R*(t)]

To T Ts

Verzogerung

Bild 2.2 Erwartungswert des Mehrwegekanalmodells

Das beschriebene Kanalmodell ist sowohl in der Amplitudeaaich in der Zeit
kontinuierlich. Zur Erzeugung eines zeitdiskreten Mosl@mpfiehlt die IEEE-
Arbeitsgruppe die Verzogerungen der Pfade mit einer Aufigston 100 GHz zu
guantisieren. Pfade, die zusammenfallen, werden ad@artach wird die Reali-
sierung mittels eines Anti-Aliasing-Filters und einer eation auf die gewtinsch-
te Zeitauflosung gebracht.

Das Kanalmodell ist eine Funktion der sieben Paramkte\™, I'Y, I'™, oy, 09
und ox, mit deren Hilfe das allgemeine Modell auf die speziellera@kteristi-
ka eines UWB-Kanals angepasst werden kann. Tabelle 2.2 dieigier von der
IEEE-Arbeitsgruppe vorgeschlagenen Parametersatzennusa mit den wichtigs-
ten resultierenden Kanalkennwerten. Diese sind, neberDiday-Spread, die An-
zahl der Pfade, die weniger als 10 dB gegeniuber dem staiR&drgedampft sind,
und die Standardabweichung der Energie des Kanals. Dievi@ta ergeben sich
als Mittelwerte aus einer grof3en Anzahl von Realisierurtganstochastischen Ka-
nalmodells. Die Parameter wurden so gewéhlt, dass die Keriewnit moglichst
geringem Fehler den gemessenen Kennwerten entsprechef. i KM 2 ent-
sprechen einem Kanal mit einer Entfernung von hochstemsvé¢ern. KM 1 be-
sitzt eine direkte Sichtverbindung (endine of Sight LOS), KM 2 keine direkte
Sichtverbindung (engNon Line of SightNLOS). KM 3 und KM 4 stellen einen
NLOS-Kanal mit einer Entfernung von vier bis zehn Metern, darbei fir KM 4
eine extrem ungunstige NLOS-Verbindung angenommen wilesdvier Parame-
tersatze werden im Rahmen der vorliegenden Arbeit verwende
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Kanalmodell KM1 | KM2 | KM3 | KM4
Entfernung 0-4m 4-10m

. extremes
Ausbreitung LOS NLOS NLOS
A9in 1/ns 0,0233| 0,4 0,0667| 0,0667
A™in 1/ns 2,5 0,5 2,1 2,1
I'inns 7,1 55 14 24
'™ inns 4,3 6,7 7,9 12
o1 indB 3,3941| 3,3941| 3,3941| 3,3941
oo indB 3,3941| 3,3941| 3,3941| 3,3941
ox indB 3 3 3 3
mittleres Delay Spreadinns 5 8 15 25
mittlere Anzahl der
Pfade > -10dB 12,5 15,3 24,9 41,2
Standardabwglchung der 29 31 31 27
Kanalenergie in dB

Tabelle 2.2Parameter und Kennwerte der Kanalmodelle
2.4 Impulse-Radio-UWB

Weder die Regulierungsbestimmungen der FCC noch die vigy&iuBeschlisse
zur Regulierung in Europa beziehen sich auf einen bestimW#B-Standard. So-
lange die Frequenzmaske und alle anderen Bestimmungezheailben werden, darf
ein UWB-Geréat eine beliebige physikalische Schicht besitZTrotzdem werden
sich langfristig einige wenige oder sogar nur ein einzigea§)-Standard durch-
setzen, damit Gerate unterschiedlicher Hersteller nateder kommunizieren kon-
nen. Diese Situation ist vergleichbar mit dem ISM-Band ime8&h von 2,4 GHz.
Obwohl kein Standard existiert, haben sich fir jede AnweigdQuasi-Standards
durchgesetzt (z.B. IEEE 802.11b/g oder Bluetooth). Eirglegchbarer Prozess
steht im Bereich UWB erst am Anfang. Das vielversprechen8&indardisierungs-
vorhaben ist vermutlich die Definition einer alternativeschbitratigen physika-
lischen Schicht fur IEEE 802.15, welche zum IEEE-Standd@d.B85.3a fuhren
soll [1]. Da keiner der beiden verbliebenen Vorschlage tivBand-OFDM und
Direct-Sequence-UWB) die bendtigte Stimmenmehrheit beken hat, sind seit
Juli 2004 die Fronten verhartet.
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Durch die sehr allgemeine Definition von UWB sind sehr urtieiedliche UWB-
Ansatze denkbar. Entsprechend viele Vorschlage einerldligshen Schicht exis-
tieren (z.B. [17, 24, 46,61, 62, 73]). Die vorliegende Attischrankt sich auf IR-
UWB, welches sich an Ansatze aus der Radartechnik anlelthtdenerste Vor-
schlag fur ein UWB-Kommunikationssystem war. Die extrenan@breite eines
UWAB-Signals wird mit Hilfe zeitlich sehr kurzer Pulse ergéuDa diese Pulse ana-
log hergestellt werden, wird flir die Bandbreite von bis Zo @Hz keine entspre-
chende Abtastrate benétigt. Der Abstand zwischen den Ridseormalerweise
um GroélRenordnungen hdher als die Pulslange.

Im Folgenden werden die fur die vorliegende Arbeit relegarilerkmale von IR-

UWB vorgestellt [34]. Zunachst wird auf die verwendetensfaimen eingegan-
gen. Danach werden die wichtigsten Modulationsarten unteItHopping-Codes
eingefihrt. Es wird ein allgemeines IR-UWB-Signalmodeljageben, mit dem al-
le zuvor vorgestellten Pulsformen und Modulationen basblen werden kénnen.
Dieses Signalmodell wird in den folgenden Kapiteln verwetnAbschlielRend wird

die Funktionsweise koharenter und inkoharenter Empfaveyedichen.

2.4.1 Pulsformung

Bei der Wahl geeigneter Pulsformen fiir die IR-UWB-Ubertnag spielen mehrere
Faktoren eine Rolle. Da in IR-UWB-Konzepten die Frequeraigpng ausschliel3-
lich analog Uber die Pulsform geschieht, missen durch disfd?mn gentigend

grolRe Frequenzbander abgedeckt werden. Da zudem aus aieien rrequenz-

spektrum eine kurze Zeitfunktion folgt (und umgekehrt) ssen flr ein Frequenz-
spektrum von mehreren GHz Pulse mit einer Pulslange kltgezige ns erzeugt
werden. Die digitale Erzeugung solcher Pulse wirde einagtbeéit im ps-Bereich

erfordern. Diese Anforderung liegt an der Grenze des heatenblogisch Erreich-

baren und wirde sowohl die Randbedingung eines kostengénstls auch die

eines energiesparenden mobilen Gerates verletzen. Deswagden solche Pulse
typischerweise analog hergestellt und ohne Leistunggir&es oder Mischer direkt

auf die Antenne gegeben.

Je nach Art der benutzten Hardware entstehen sehr untedéche Formen. Tech-
nisch sehr einfach herzustellen sind gedampfte Sinussgungen [27] der Form

p(t) = Aexp(—Aot) sin(27 fot) t>0,

wobei), den Dampfungskoeffizienten urfg die Frequenz der Oszillation darstellt
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und A auf eine geeignete Amplitude normiert. Die Fouriertransiierte ist

27Tf()A
A2 —An?(f2 — f2) + jamhof’

Man erkennt aus der Frequenzdarstellung, dass das LDS damgéten Sinus-
schwingung in einem schmalen Bereich gigrkonzentriertist und auf3erhalb dieses
Bereichs sehr schnell abfallt. Solche Pulsformen sind @&mmicht daflr geeig-
net, die spektrale Maske der Regulierungsbehérden (Bildit moglichst grolRer
Sendeleistung einzuhalten.

P(f) =

In den letzten Jahren wurden einige Ansatze vorgeschlagiimgonale Pakete aus
Pulsformen zu entwickeln [8, 26, 28, 79]. Der grof3e Vortdildeeser Pulspakete
ist, dass Pulse erzeugt werden, von denen nicht jeder esndét Frequenzmaske
einhalten muss, sondern die Maske als orthogonales Pdkkt wird. Dabei wird
Orthogonalitat trotz Uberlappung im FrequenzbereichienteAls Beispiel seien
hier die so genannten modifizierten Hermitepulse [26, 2Waént, die aus den
hermiteschen Polynomen gewonnen werden. In einem Pakdteausitepulsen
lasst sich den-te Puls folgendermal3en beschreiben:

2 L%J m n—2m
t 1 t
n(l) = An -2 - -5 - 5
= |-2r(2) 52 () (5)
wobeli [gj die nachst kleinere ganze Zahl v@nist und A,, auf eine geeignete
Amplitude normiert. Die Anwendbarkeit solcher Pakete siedrenzt, da es nicht
einfach ist, solche durch mathematische Funktionen bedxme Pulsformen im

Sender technisch herzustellen.

Es hat sich gezeigt, dass ein Puls am Ausgang eines reaksyelRalators, der zum
Beispiel durch eine Diode realisiert wird, ndherungswaeiseeine Gaul3funktion
beschrieben werden kann:

2
ps(t) = \/% exp [—27r <Tio) ] , (2.3)

wobei 7y die Zeitkonstante des Pulses ist. Die Pulsamplitude wiid,amch bei
den folgenden Gaul3funktionen, so normiert, dass die Lragsto einem Intervall
der Langel” Eins wird.

Fur sehr breitbandige, zeitlich begrenzte Signale konogmokl Sende- als auch
Empfangsantenne naherungsweise als Differenziatoreshbeken werden [71].
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Bild 2.3 Der Gauf3puls und seine erste und zweite Ableitung zusamnietenmewei-
ligen Pulslange

Damit erzeugt eine Gaul3funktion am Ausgang des Pulsgemerdie Ableitung
einer Gauf3funktion auf dem Kanal:

2
pr(t) = —44/ LEN exp [—27‘(’ (i) ] : (2.4)
T0 To 70
Nach der Empfangsantenne kann die Pulsform als zweite #bigieiner Gaul3-
funktion beschrieben werden:

2 2
pe(t) = 2@ /6Z 47 (i) - 1] exp [—27r (i) ] : (2.5)
3 T0 T0 T0
Die Pulsformerpy(¢) fur das Signal im Kanal ungd, (¢) fur das Signal im Emp-

fanger werden in der Literatur mit Abstand am haufigsten terund auch im
Rahmen dieser Arbeit verwendet.

In Bild 2.3 sind der Gaul3puls und dessen erste und zweitatAbtezu sehen. Der
Gaulpuls besitzt lediglich ein Extremum, in jeder Ableglommen ein weiteres
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Extremum und eine Nullstelle dazu. Der Gaul3puls und derfasledifferenzierte
GaulBpuls sind achsensymmetrisch zur y-Achse, der einfdiehemzierte Pulse
ist punktsymmetrisch zum Ursprung. Als Pulslariewird im Rahmen dieser
Arbeit die kirzeste Zeitdauer definiert, in der 99 % der Eiesiigs Pulses enthalten
sind. Es qiltT,,, ~ 1,0287, T,,, ~ 1,34479 und7T, ~ 1,5177. In Bild 2.3
sind die jeweiligen Pulslangen durch vertikale Linien eitnggen. Da anstatt der
Energien die Amplituden eingetragen wurden, sind die Faater Pulse aul3erhalb
der Grenzen groR3er als 1 % der Gesamtflache.

Im Hinblick auf die Einhaltung der spektralen Maske ist d&SLauf dem Kanal
von besonderem Interesse. Der Puls auf dem Kanal aus (84 sléh als

pelt) = @%exp [—ZW (%)1

schreiben. Die Fouriertransformierte ergibt damit

P.(f) = @j%rf f{exp !—27r (%)2] }
= j\/27T7y fr0exp [—g(fm)ﬂ ,

wobei F die Fouriertransformation bezeichnet. Fir das LDS folgt

Ppepe (f) = |Pu(f)]* = 20773 f2 exp [=m(f70)°]

Im Folgenden wird die relative Leistungeines Pulses(t) bis zu einer Grenzfre-
quenzf, bezogen auf das LDS;( f) der Frequenzmaske als

n=t—— (2.6)

definiert. Bild 2.4 zeigt das LDS eines differenzierten Gaw8es, der die Indoor-
FCC-Maske mit maximaler Leistung erflully = 87 ps), wobei fir Frequenzen
unterhalb von 1,61 GHz ein zusétzliches Filter verwendetem misste. Es gilt
n = 0,1894. Man sieht, dass der nicht gemischte Puls nur sehr schwee &fegke

angepasst werden kann. Dies liegt vor allem daran, dasg,miir ein Parameter
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Bild 2.4 Frequenzmaske der FCC mit differenziertem Gaul3puls

zur Verfiigung steht, um sowohl die Bandbreite als auch dieeMiirequenz festzu-
legen. Die Mittenfrequenz des Pulses in Bild 2.4 ist so géwvéass der Puls opti-
mal in den 10 dB-Grenzen 3,1 GHz und 10,6 GHz liegt, wodurelBdindbreite zu
grof3 ist. Wirde man die Bandbreite verringern, um die Lagzu erh6hen, wirde
sich der Puls in einen anderen Frequenzbereich schieben.

Dieses Problem kann bei einer vorgegebenen Pulsform eatwdedich ein zusatz-
liches Filter oder durch einen Mischer verringert werdereit®Bandige Filter, die
an den 10 dB-Grenzen mdoglichst steile Flanken besitzed,esitrem aufwendig.
Eine praktikablere Methode ist der Einsatz eines Mischiessen Mischfrequenz
fo einen zusatzlichen Freiheitsgrad bietet, wodutgchur Optimierung der Band-
breite undf, zur Optimierung der Mittenfrequenz genutzt werden kanrBild
2.4 ist zusatzlich der Puls mit maximaler Leistung eingggrg falls zusatzlich ein
Mischer zur Verfligung steht, mit dem der Basisbandpuls imef leeliebige Misch-
frequenzf, verschoben werden kanm,(= 153 ps, fo = 2,4 GHz,n = 0,5322).
Man sieht, dass selbst ein gemischter Puls grol3e Teile @gyuEnzmaske nicht
nutzen kann. In Kapitel 5 wird auf eine Anpassung des Sige&lsums an eine
beliebige Frequenzmaske eingegangen, indem Pulssequeriizeiner angepass-

ten Spreizsequenz gesendet werden.
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2.4.2 Modulationsarten

Bei der Wahl der Modulationsart fur IR-UWB muss beachtetdeer, dass ein IR-
UWB-Signal im Gegensatz zur aquivalenten Basisbanddiansgevon Bandpasssi-
gnalen nicht komplex, sondern reell ist. Dadurch sind dighétkeiten zur Wahl
der Modulationsart eingeschrankt. Typischerweise werlNeRulse pro Symbol
gesendet, die alle gleich moduliert werden und den Absfabesitzen. Dadurch
wird zum einen bei einer konstanten Bitenergigdie Energie pro Pulg’,, die der
Pulsgenerator aufbringen muss, verringert. Zum anderahbei einer konstanten
Datenrate der Pulsabstand verringert, wodurch sowohlt8gnéesierung als auch
Tracking erleichtert wird. Wirdz,, anstattE;, konstant gehalten, so kann durch eine
Erh6hung vonV die BER verbessert werden.

Im Folgenden werden die drei wichtigsten Modulationsavtegestellt. In Lehrbi-

chern Uber UWB [27, 48, 68] finden sich unterschiedliche Digdimen der einzel-

nen Modulationsarten bzw. unterschiedliche Namen flrtidelne Modulationsar-

ten, insbesondere in Bezug auf Pulsamplitudenmoduldiinére Phasenmodulati-
on und Pulspolarisationsmodulation. Im Rahmen dieser ifvimrden die folgen-

den Definitionen verwendet. Bild 2.5 veranschaulicht ats dorgestellten Modu-

lationen furN = 1.

On/Off-Keying

On/Off-Keying (OOK) stellt die Modulationsart mit den gegisten Hardwarean-
forderungen dar. Im Fall eind€ins wird ein Puls, im Fall eineNull wird kein
Puls gesendet. Wenny (t) undp, (¢) die bei eineNull bzw. Einsgesendeten Pulse
darstellen, lasst sich OOK als

pi(t) =p(t)  po(t)=0 (2.7)

beschreiben. Die geringen Hardwareanforderungen regentidaraus, dass sowohl
die Pulsform, als auch Polarisation und zeitliche Lage ddselR nicht von den
gesendeten Daten abhangen. Der einfache Aufbau wird jeddaainigen Proble-
men im Empfanger erkauft. Die Pulge(t) und po(t) sind mathematisch gese-
hen orthogonal. Dies verursacht gegeniber einer in BeZudj@a&nergieeffizienz
optimalen Modulation (d. h. Modulation mit antipodalen $ar) in AWGN einen
Verlust von 3 dB. Zusatzlich ist die Wahl der Schwelle zur $phentscheidung
abhangig von der Rauschleistung und der Dampfung. Im Geagerns den Modu-
lationsarten PAM und PPM muss also in einem Header sowol8idralamplitude
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Bild 2.5 Modulationsarten fur Impulse-Radio UWB

als auch die Rauschleistung geschatzt werden, was ingersain sich schnell an-
dernden Mehrwegekanélen mit Stérungen schwierig ist. Alielsynchronisation
zwischen Sender und Empfanger stellt ein Problem dar, daalinvén langeren
Null-Folgen keine Pulse zur Synchronisation vorliegen.

Pulsamplitudenmodulation

Bei der Pulsamplitudenmodulation (PAM) wird die Infornuatidurch Anderung
der Amplitude eines Pulses lUbertragen. Bindre PAM ist identmit binarer Pha-
senmodulation. Da aufgrund der reellen Signale keine Isiilfggen Phasenmodu-
lationen existieren, ist der Begriff Phasenmodulation us@mmenhang mit IR-
UWB missverstandlich und wird in dieser Arbeit nicht verden Bindre PAM
kann demnach folgendermal3en beschrieben werden:

pi(t) =p(t)  po(t) = —p(t). (2.8)
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Die Pulsepy(t) undp; (t) sind antipodal, was zumindest in AWGN eine optimale
BER ermdoglicht. Da die Entscheiderschwelle im Empfangemagl liegt, muss
weder die Signalamplitude noch die Rauschleistung beksgint PAM bendtigt
jedoch einen erhohten Hardware-Aufwand, da fur binare PAdvI Ruls negiert
werden muss. Wegeng (t) = p?(t) kann ein PAM-Signal im Gegensatz zu OOK-
und PPM-Pulsen nur von einem koharenten Empfanger deneotwierden (siehe
Abschnitt 2.4.5).

Pulspositionsmodulation

Pulspositionsmodulation (PPM) gehorte zu den ersten faUVRB vorgeschla-
genen Modulationsverfahren und ist das in der Literatur agisten verwendete
Verfahren. Seine Popularitat ist vor allem damit zu erkla@ass es einen guten
Kompromiss zwischen theoretisch erzielbarer Leisturiggkiit und praktischer
Realisierbarkeit darstellt. Die Information liegt in degittichen Lage des Pulses.
Bei einerEinswird der Puls unverandert Gbertragen, bei eiNatl wird der Puls
um die Zeitspanné\ verschoben. Damit lasst sich PPM als

pi(t) =p(t)  polt) =p(t—A) (2.9)

darstellen. PPM hat den grof3en Vorteil, dass weder die ¢tutsterandert, noch
der Puls invertiert wird, sondern nur der Zeitpunkt der Peizdgerung kontrolliert
werden muss. Damit sind die Anforderungen nicht viel gréfdsrbei OOK und
deutlich geringer als bei PAM. PPM ist im Gegensatz zu PAMauvitir koha-
rente als auch inkoharente Empféanger geeignet. Das SemmEnRulses fir jedes
Symbol erleichtert die Synchronisation zwischen SenddriEmpfanger. Fallg\
groRer als die Pulslandg, ist, sindpo(¢) undp, (t) orthogonal. In diesem Fall wa-
re die Leistungsfahigkeit von PPM in AWGN vergleichbar métr don OOK und
um 3 dB schlechter als PAM. In Abschnitt 2.4.5 wird jedochajgz dass es in
koharenten Empfangern gunstiger ist< 7, zu wahlen. Dadurch kann in AWGN
eine Leistungsfahigkeit erzielt werden, die etwa 1 dB gdtitler als antipodale Mo-
dulation, aber 2 dB besser als orthogonale ModulationnstGlegensatz zu PAM
ist bei PPM der Pulsabstand auch ohne die im néchsten Altsebngestellten
Time-Hopping-Codes nicht konstant.
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2.4.3 Time-Hopping-Codes

Ein mit den im vorigen Abschnitt beschriebenen Modulataoten moduliertes IR-
UWB-Signal besitzt sehr stark ausgepragte periodischeiknDies liegt vor al-
lem an den sehr ahnlichen bzw. gleichen Pulsformen und&athsh. In OOK und
PPM sind alle Pulsformen eines Signals gleich, in PAM bdsiehVariation der
Pulsform lediglich in der Polaritat. In OOK betragt der Ridstand ganzzahlige
Vielfache vonT'. In PPM betrégt der Pulsabstafidoder? + A. In PAM ist der
Pulsabstand sogar immer gleigh Dies verursacht zum einen ausgepragte Fre-
guenzspitzen im Spektrum, da periodische Signale ein etis&rSpektrum besit-
zen, zum anderen kdnnen massive Stérungen durch Mehrigictizangl. Multi-
ple Access Interferenc®lAl) mit gleichartigen UWB-Geraten, sowohl des glei-
chen als auch eines fremden Netzwerks, auftreten. Fregpieren verursachen
eine sehr hohe Stdrleistung in konventionellen Schmakgtidmen, in deren Fre-
guenzband die Frequenzspitze liegt, und sollten folgledmieden werden. In den
Regulierungsbestimmungen werden die von Frequenzspitzainsachten Proble-
me implizit dadurch bericksichtigt, dass auch alle Fregspitzen innerhalb der
Frequenzmaske liegen mussen. Starke MAI kann dadurchebetstdass bei ei-
nem zufalligen Zusammentreffen zweier UWB-Sender au@&Rililse eines Sym-
bols zusammenfallen und das jeweilige Symbol beider Semdbt mehr korrekt
empfangen werden kann. Mit Hilfe von Time-Hopping-Coded{Todes) kénnen
sowohl das Spektrum verbessert als auch die MAI verringertien.

Im Folgenden wird der Pulsabstand ohne Einfluss der Modulaind des TH-
Codes al$ramedauefl’ bezeichnet. Obwohl der Begriramein vielen nachrich-
tentechnischen Bereichen eine andere Bedeutung hatchatrsBereich IR-UWB
diese Bezeichnungsweise durchgesetzt.

Bei der Verwendung von TH-Codes wird zusatzlich zur moglitierschiebung
durch die Modulation jeder Puls innerhalb des Frames vetsai Die Lange der
Verschiebung hangt vom pseudozufélligen TH-Code ab. Daleeden auch die
Pulse eines Symbols jeweils unterschiedlich verschobarddd TH-Code sowohl
im Sender als auch im Empfanger bekannt ist, kann jedes Sykobekt demodu-

liert werden. TH-Codes bewirken eine Verringerung der &Bzitaten im Signal

und glatten somit das Spektrum. Da jedem Nutzer ein andéteCdde zugewie-

sen wird, kdnnen zudem mehrere Nutzer gleichzeitig sefidgérCodes verringern
jedoch nicht die Wahrscheinlichkeit, dass sich zwei Pulse unterschiedlichen
Nutzern treffen. Es wird lediglich die Wahrscheinlichkerhoht, dass die Anzahl
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Bild 2.6 Impulse-Radio-UWB-Signal mit und ohne Time-Hopping-Code

der Pulse pro Symbol, die durch Pulse anderer Nutzer vehigerden, einen fur
die Rickgewinnung des gesendeten Symbols notwendigeniiterschreitet.

Normalerweise umfassen die Werte des TH-Codes nicht die ¥obhmedauer.
Vielmehr wird am Ende des Frames ein Bereich festgelegtem der Puls auch
unter Berlcksichtigung des TH-Codes niemals landet. DBseeich ist gerade der
minimale Abstand zweier Pulse Uber alle méglichen Wertel#te€odes. Wird die
Lange des Bereichs ausreichend lang gewahlt, so verriagpérdie Intersymbol-
Interferenz (ISI) in Mehrwegeszenarien. Technisch realsre TH-Codes erzeu-
gen keine kontinuierlichen Verschiebungen innerhalb detimalen Verschiebung.
Vielmehr sind alle Verschiebungen ganzzahlige Vielfacinere\Verschiebundy,.
Die maximale Verschiebung durch den TH-Code betf&gt N;,, wobei N}, die
Anzahl aller mdglichen Positionen des Codes darstE|ltasst sich als die Quan-
tisierung des TH-Codes interpretieren. Je kleifigr desto grof3er wird der Spei-
cheraufwand eines Codes.

Bild 2.6 zeigt einen Vergleich zwischen einem mit PPM moeluén IR-UWB-
Signal mit und ohne TH-Code. Zur besseren Darstellung simel extrem kurze
Framedauer und lediglich ein Sendepuls pro SymboK 1) dargestellt. Als Ver-
schiebung durch PPM wurde das fur koharente Demodulatié®\@GN optimale
A,p: gewahlt (siehe Abschnitt 2.4.5). Ox,,,; kleiner als die Pulslange ist, ist im
oberen Teilbild die Verschiebung durch eine gesendiail im 3-ten und 6-ten
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Frame klein gegenuber dem Pulsabstand. Erst durch Verwgrelnes TH-Codes
im unteren Teilbild wird die starke Periodizitat des Signalbgeschwacht.

2.4.4 Allgemeines Signalmodell

Die in den vorigen Abschnitten behandelten Modulatioresaund TH-Codes kon-
nen durch ein allgemeines Signalmodell beschrieben werdamei binare Modu-

lation angenommen wird, d. h. jedes Ubertragene SymbolieenBhalt. Zwar kann

auch fur héherstufige Modulationen ein Signalmodell angegeverden. Da durch
diese Verallgemeinerung jedoch kaum neue Erkenntnisgedid8truktur oder die
Leistungsfahigkeit der in den folgenden Kapiteln behaeteKompensierungen
gewonnen werden, wurde aus Griinden der Ubersichtlichkéitia Darstellung

hoherstufiger Modulationsverfahren verzichtet.

Unabhéngig vom verwendeten Modulationsverfahren kannbd@ modulierte
IR-UWB-Signal deg:-ten Nutzers folgendermal3en beschrieben werden:

o0

S(k)(t) = Z &0, |n/N| pO(t_nT—hslk)Th)‘f‘Oél’Ln/NJ pl(t—nT—hg‘“)Th).

n=—oo

(2.10)

Wie schon in den vorigen Abschnitten, stelley{t) undp; (¢) die Pulsformen fir
eineEinsbzw.Null, N die Anzahl der Pulse pro Symbdl,die Framedauer unfi,

die Quantisierung des TH-Codes dar. Durch den pseudoigﬁﬁl[)ode{h%k)},

n = 0,1,...,N — 1, werden die Nutzer getrennt und das Spektrum geglattet. Die
jeweiligen Pulse werden, abhangig vom aktuellen Dateulitch v |, /v und

ay, /v auf Null bzw. Eins gesetzt, wobei immer genau eine der Zsialiiablen
gleich Eins ist und die Beziehung, |,,/n| = 1 — aq 5/~ 9ilt. Aus der allgemei-
nen Beschreibung in (2.10) kdnnen die Spezialfalle OOK, Réid PPM gewon-
nen werden, indem fw, (¢) und p; (¢) die Gleichungen (2.7) bis (2.9) eingesetzt
werden. Die Sender-, Kanal- und Empfangersignale konneahbieben werden,
indem als Pulsform die Grof3en(t), pr(t) undp.(t) entsprechend (2.3) bis (2.5)
verwendet werden.
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Bild 2.7 Impulse-Radio UWB-Sender aus [3]

2.4.5 Sender- und Empfangerstruktur fir Pulspositionsmod-
lation

Die Erzeugung des Signals aus (2.10) und dessen Empfangemiceine Sender-
und Empfangerstruktur, die sich stark von der Erzeugungesationeller schmal-
bandiger Signale mit Trager unterscheidet. Im Folgendexd wais Beispiel der
prinzipielle Aufbau eines IR-UWB-Senders mit PPM besdbeie [3]. Anschlie-

Rend wird sowohl ein kohéarenter als auch ein inkoharentgrf&nger vorgestellt.
Ahnliche Konzepte existieren fir OOK und PAM.

Senderstruktur

Bild 2.7 zeigt den grundsatzlichen Aufbau eines einfachendgrs fur IR-UWB

mit PPM und TH-Code. Die zu sendenden Daten gelangen in detuldior. Die-

ser erzeugt, je nach gesendetem Symbol, einen Wert flr deé§erung, die an ein
programmierbares Zeitverzogerungsglied weitergelsiied. Zusatzlich erzeugt
ein Codegenerator einen TH-Code mit einem pseudozuféalMgezogerungswert,
welcher ebenfalls an das Verzégerungsglied geschickt Wiag Signal zum Sen-
den eines Pulses wird von einem Taktgenerator ausgeldsheven regelmafigen,
hoch genauen Zeitabstédnden ein Signal sendet. Das Takitsigd vom Verzdge-

rungsglied entsprechend den Werten aus dem Modulator undGtelegenerator
verzogert und zum Pulsgenerator weitergeleitet. Dort wirdanaloger Puls er-
zeugt und direkt zur Antenne geleitet. Da kein Leistungsi@eker benotigt wird,
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Bild 2.8 Koharenter Impulse-Radio UWB-Empfanger aus [3]

ist der Sender sehr kompakt und kostenginstig herzusiglieémrbeitet sehr ener-
gieeffizient.

Koharenter Empfanger

IR-UWB-Empfanger konnen in koharente und inkoharente Emgér unterschie-
den werden. Da IR-UWB-Signale keinen Trager besitzen, Wwele Verwendung
des Begriffskoharentvon der Verwendung des Wortes bei schmalbandigen Signa-
len mit Trager ab. Im Folgenden wird der Aufbau eines koh@memEmpfangers
dem eines inkoharenten Empfangers gegenibergestellt.

Bild 2.8 zeigt das Prinzip eines koharenten Empfangersd3i&mpfangerprinzip
wird auch Korrelationsempfanger genannt, da das empfan§egnal mit einem
so genannten Templage-(¢) korreliert wird. Der Korrelator lasst sich in folgende
Teilschritte zerlegen:

e Multiplikation des empfangenen Signals und dem Template.
e Integration des resultierenden Signals tUber die Dauer eleplates.

e Periodisches Abgreifen des Integrationsergebnisses.

Ahnlich wie im Sender wird das Template im Empfanger durgteeiPulsgene-
rator erzeugt. Der Pulsgenerator wird durch einen Takigeoeangesteuert, wel-
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cher wiederum durch ein programmierbares Verzégerurggsgérzogert wird. Al-
lerdings ist die Steuerung des Verzogerungsglieds im Engefdschwieriger als
im Sender, da Sender und Empfanger synchronisiert werdesseniiZum einen
mussen die unter Umstdnden abweichenden Oszillatorgestigkeiten in Sen-
der und Empfanger angepasst werdemg(. Tracking). Zum anderen muss der Bit-
takt ermittelt werden, d. h. der Empfanger muss den AnfasgSyenbols ermitteln
(engl. Acquisition). Diese Aufgabe wird innerhalb der Basisbagaalverarbei-
tung bearbeitet. Dazu wird am Anfang jedes Datenpaketsteirsive Schleife zur
Synchronisierung durchgefihrt. Zur Unterstitzung derc8yonisierung wird nor-
malerweise am Anfang jeder Ubertragung ein so genanntededeait bekannten
Daten gesendet. Erst nach Beendigung des Headers werdzam iliermittelnden
Daten gesendet.

Es lasst sich zeigen, dass in einem AWGN-Kanal der KoraglaB@mpfanger der
theoretisch bestmdgliche Empfanger bezuglich der BERist$. 232]. Der Grund
liegt darin, dass zum Empfangssignal unkorrelierte Sgoede durch den Korrela-
tor vollstandig unterdriickt werden. Ein weiteres Ergeluheser Herleitung ist,
dass die BER eines solchen Empfangers in bandbegrenztemNAWGvon der
Rauschleistungsdichte abhangt, und nicht von der Barntétes Rauschens, d. h.
es wird theoretisch kein Eingangsfilter zur Verringerung Bauscheinflusses be-
notigt.

Bei antipodaler Signalisierung ergibt sich in AWGN die BER

1 [E,
BER = 5 erfc( No) , (2.11)

wobei
erfc(z) = 2 /OO exp (—t2) dt
VT Sy

die komplementare Fehler-Funktion uﬁé@ die zweiseitige Rauschleistungsdichte
darstellt. Die Leistungsfahigkeit von IR-UWB bei Verwemduzweier beliebiger
Pulsepy(t) und py(t) in AWGN unter ansonsten idealen Annahmen kann ana-
lytisch bestimmt werden [52, 64], indem die normierte Katien zwischen den
Pulsen und dem Template

1 [n(®lpr) — (m®lpr(®)
ST VB et (242
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berlcksichtigt wird, wobei

By = 5 (I 0 + lpo(0) )

und
()] y(t)) = / £(t)y(t)dt

flr das innere Produkt der reellen Funktiongih) undy(¢) und

lz(t)]| = v/ (x(t)| (t) a:Q(t)d

—OO

fur die L2-Norm der Funktion:(¢) steht. Flr antipodale Pulse betragt die normierte
Korrelation immer 1. Falls d|e Pulse nicht antipodal sinekringern sich die nor-
mierte Korrelation und damit der Abstand zur Entscheidesstle im Empfanger.
Diese Verringerung der Korrelation mit dem Template istiggjent zu einer Ver-
ringerung der Empfangsenergie. Die BER fur zwei beliebigis®), (¢) undp; (¢)
kann demnach als

1 Ey
BER = 3 erfc (, | — Ny 5) (2.13)

geschrieben werden. Es gilte [0,1]. Die Werte§ = 1 bzw.§ = Lz entsprechen
antipodalen bzw. orthogonalen Pulsen. (2.12) |asst sigefmermalRen umformen:

p1(t)—po(t)
pr(t)
5+ (7 ) | (2.14)
2 [pr ()|l

0 wird nach der Cauchy-Schwarzschen Ungleichung maxinié, %M und
pr(t) linear abhangig sind. Das optimale Templage(t) in AWGN ist folgllch

p1(t) — po(t)
el =
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mit einer beliebigen Konstantén Im Folgenden wirdc = /E, gewahlt, sodass
das optimale Template in AWGN die Differenz aus den Pulsestelk:

pro(t) =p1(t) — po(t). (2.15)

Interessant ist dabei die Frage, wie die zur Verfigung sidh&ignalenergie auf
die beiden Pulseq(t) und p;(t) aufgeteilt werden sollte, um bei vorgegebenen
Pulsformen) zu maximieren. Einsetzen von (2.15) in (2.14) liefert

(t)po(t))
\/ %Hm H2+Hp0( 2|) (2.16)
|p0< ) el e
\/_\/ ||p1 Ao 3112 + llpo(t)[1?) (2.17)

Bei vorgegebenen Pulsformen aber unbekannten Pulsena@m%
als eine Konstante angesehen werden. Es mussen zwei Fal&axumierung von
0 und damit der Minimierung der BER in Abhé&ngigkeit der Pulsgen unter-
schieden werden. Fallg, ()| po(t)) > 0, ist das maximal erzielbar@in (2.17)
0= % Dies entspricht orthogonaler Signalisierung und kanrefiie beliebige
Pulsformp (t) durch OOK f,(t) = 0) erzielt werden. Fall§p; (¢)| po(t)) < 0,

wird (2.17) maximiert, wenn

lpr () - llpo ()l
s(Ip1 (B + [lpo(t)2)

maximal wird. Der Z&hler bzw. Nenner entspricht dem geoisgien bzw. arith-
metischen Mittelwert der Pulsenergien. Da der geometeiddittelwert stets klei-
ner oder gleich dem arithmetischen Mittelwert ist und Gieeit lediglich fur glei-
che Werte erreicht wird, wird maximal, falls||p1(t)|| = ||po(t)||- Es ist also bei
Pulsen, deren Korrelation positiv ist, am sinnvollstee, gesamte Pulsenergie auf
einen Puls zu konzentrieren, und bei einer entsprecheneigativen Korrelation
am sinnvollsten, die zur Verfligung stehende Signalenagigiehmallig auf die
Pulse aufzuteilen.

Diese Zusammenhange werden im Folgenden am Beispiel vonrRP@laul3pul-
sen verdeutlicht. Einsetzen von (2.5) auf S. 15 und (2.955a@0 in (2.16) liefert
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Bild 2.9 Maximaless fur OOK und PPM in Abhangigkeit von der Verschiebufig

0 als Funktion vonTA—0 unter der Annahme des optimalen Templates aus (2.15):

(2.18)

Bild 2.9 veranschaulicht aus (2.18) zusammen miitfir OOK. Fir geringe Ver-

schiebungen der Pulse bietet PPM eine deutlich schlech#esaingsfahigkeit als
OOK, da sich die Pulse kaum unterscheiden. Fur sehr grof3ehebungen ist die
Leistungsfahigkeit von OOK und PPM identisch, da die Putseahl bei PPM als

auch bei OOK orthogonal sind. Es gibt jedoch einen Berercdeim PPM bessere
Eigenschaften als OOK zeigt. Das Maximum

1 [ 4 2 5 1
e = \/5 N (‘g N g\/ﬁ> exp (_5 + 5@) ~ 0,8995

wird far
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Bild 2.10 Vergleich zwischen der BER von antipodalen Pulsen und PPidptimaler
Pulsverschiebung bzw. orthogonalen Pulsen

A,y 1 [10—2v10
pr 1, [10-2V10 0,5408 (2.19)

70 2 s

erreicht. Die BER bei Verwendung vak,,,; ist demnach 0,92 dB schlechter als die
BER von antipodalen Pulsen, jedoch 2,08 dB besser als diew@BRrthogonalen
Pulsen.

Bild 2.10 zeigt einen Vergleich zwischen theoretischen simaulierten BERS in
AWGN fur PPM mit optimaler Pulsverschiebung bzw. orthodenaPulsen. Als
Vergleich ist die theoretische Kurve flir antipodale Pulsgetragen. Man sieht,
dass Theorie und Simulation Gbereinstimmen.

Inkoharenter Empfanger

Ein suboptimales, aber vor allem in preisginstigen Empemgft angewand-
tes Empfangerkonzept ist die inkohéarente Demodulatioa . Hdnpfangsstruktur in
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Bild 2.11 Inkohé&renter Impulse-Radio UWB-Empfanger

Bild 2.8 wird dahingehend vereinfacht, dass vor dem Int®egraicht mit einem
Template multipliziert, sondern lediglich das empfang&ngnal quadriert wird
(Bild 2.11). Der Integrator liefert dadurch die Energie @@spfangssignals in ei-
nem gewissen Zeitraum. Intervalle, in denen ein Puls enggfanvird, liefern ein
héheres Integrationsergebnis als Intervalle mit RausdPekl-modulierte Signale
kénnen durch einen inkoharenten Empfanger nicht dematlulerden, da ein Puls
im Falle einerNull zum gleichen Zeitpunkt erscheint, wie ein Puls im Falle eine
Eins und das unterschiedliche Vorzeichen durch den Quadrerfgehoben wird.

PPM eignet sich gut fur inkoh&rente Demodulation, da zur Geurtation ledig-
lich die in zwei Zeitraumen vorkommende Energie verglicinarden muss. Im
Gegensatz zu kohéarenter Detektion lasst sich die optimaky@&schiebung\
nicht durch (2.19) auf Seite 30 darstellen, sondern erggbtzu A, ,; = % dain
diesem Fall die Energien der empfangenen Pulse am bestemander getrennt
werden. Bild 2.12 zeigt den signifikanten Unterschied ztgsc\ ;. fir koharente
und inkoharente Demodulation.

Im Rahmen dieser Arbeit wird als spezielle Form eines inkehié&n Empfangers
eine in [65] vorgeschlagene Architektur benutzt. Zengddement dieses Emp-
fangers ist eine Integratorbank. Der Empfanger fuhrt inakr eines Frame®
Integrationen mit der festen IntegrationsZgjt durch.O und 77 werden gemalf
T = O-Ty so gewahlt, dass zu jedem Zeitpunkt eines Rahmens genauntbgea-
tion durchgefuhrt wird. Das Ergebnis ; deri-ten Integration deg-ten Symbols
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Zeit in T
Bild 2.12 A, fur koharente und inkoharente Demodulation

lasst sich demnach folgendermal3en mathematisch besehreib
72(7:aj)
bz‘,j = / [SRx(t)]z dt,
T1 (laj)

wobeir (i,j) = (j — 1)T + (i — 1), 2(3,5) = (j — )T + ¢ T7 und s, (t) das
empfangene Signal darstellt. Da sich die Integrationentriiberlappen, konnen —
abhangig von der Auslesegeschwindigkeit der Integratetategratoren innerhalb
eines Frames mehrmals genutzt werden. Die Anzahl der bttmgn kann also
bedeutend geringer af3 sein. Wenn im Grenzfall die benétigte Auslesezeit nicht
groRRer aldl; ist, reichen zwei Integratoren und ein entsprechendexc8eefir die
Integrationsergebnisse aus.

Die Kombination des Empfangerprinzips aus Bild 2.11 undAléteilung der Fra-
medauefl’ in O Integrationen kann fur eine effektive inkoharente Kantadsézung
verwendet werden (Bild 2.13). Im Folgenden wird hierzu veditr des Empfangs
des gesamten Pakets ein konstanter Kanal vorausgesetatedaer Kanalschat-
zung mussen diejenigen Zeitschlitze bestimmt werden,usarnmen einen Grol3-
teil der Energie des empfangenen Signals enthalten. Dideaem Zeitschlitzen
korrespondierenden Integratoren werden im Folgema#témgenannt. Wahrend des
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Bild 2.13 Kanalschétzung fur einen inkoharenten Empfanger

Datenempfangs wird die empfangene Energie in diesen Aétizen bestimmt, um
die Datensymbole zu schéatzen. Wenn jedes Symbol diirBlulse tbertragen wird
und der Paketkopf zur Synchronisierung und Kanalschatausg/ Symbolen be-
steht, lassen sich die Integrationsergebnisse zur Kdrlamg in eine MatrixA
der DimensiorO x (H - N) mit
(h)

[A]i,(h—l)N+j = bi,j

schreiben, wobeﬁ( ) das Integrationsergebnis ; desh-ten Headersymbols dar-

stellt. Um die Zeltschlltze mit der gro3ten Signalenergidestimmen, werden die
Zeilen vonA aufsummiert:

N-H
S => [Alpmn m=12,...0.

n=1

Die Grof3eS;" bezeichnet damit die Energie, die sich insgesamt wahres & ohgp-
fangs des Headers im-ten Integrator befindet. Ohne Stérungen waren &jfe
gleich. Durch die Summation Ubéf - H Elemente ist zu erwarten, dass sich die
Zuverlassigkeit des Ergebnisses erhoht. Je gréfiedesto zuverlassiger ist die
Kanalschétzung.

Nach dem Quadrierer sind durch AWGN verursachte Storungé mehr mittel-
wertfrei. Dadurch werden diese Stérungen auch durch eiheblg lange Mitte-
lung nicht verschwinden, d. h. selbst fir sehr grél3besitzen aucly;”, die keine
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Signalanteile enthalten, einen signifikant von Null versdenen Wert. Dadurch
ist es schwierig, die Schwelle zu bestimmen, ab der ein llateg als aktiv fest-
gelegt wird. Im Folgenden s}, i, = mmSh und Sy ez = max Syt Zur

Bestimmung der Schwelle wird verelnfachend angenommess, dasS’h min QUS-
schlieRlich Storenergie enthalt und die Differenz zu allederenS;" gleich der
Signalenergie vord;" ist. Die Entscheidungsschwelle wird m be-
stimmt. Alle Integratoren, dere$y” grofer als dieser Schwellenwert ist, werden als
die aktiven Integratoreiy, ¢ = 1,2,...,L festgelegt, wobel. die Anzahl der ak-
tiven Integratoren darstellt. In den meisten Fallen sirelzBitschlitze der aktiven
Integratoren zusammenhangend. In ausgepragten Mehmesgagen mit grofiem
Abstand zwischen den empfangen Pfaden kdnnen jedoch anrzélres isolierte
aktive Integratoren auftreten.

Die wahrend der Kanalschatzung bestimmten aktiven Integra werden beim
Datenempfang zum Schatzen der gesendeten Datensymbaoiig&nie Integra-
tionsergebnissg; ; wahrend des Empfangs eines Symbols konnen als eine Matrix
B der GroReO x N interpretiert werden. Die Anzahl der ElementeBnist da-

mit um den Faktor{ kleiner alsA, da lediglich ein einzelnes Symbol verwendet
wird. Im Fall von PPM hangt der Zeitpunkt des Empfangs eingsd¢3 vom ge-
sendeten Symbol ab. Im Folgenden wird die Verschiebunghdiask-te Symbol

des Symbolalphabets & 1,2,...,K) mit A, bezeichnet, wobéek die LAnge des
Symbolalphabets ist. Falls in jedem Symbol ein Bit Ubegragird (K = 2) lasst

sich vereinfachendv; = 0, A, = A schreiben.

Es muss durch Auswertung der Integrationsergebnissereedsn werden, welche
durch das Datensymbol verursachte Verschiebung die emfim Pulse besitzen.
Dadurch verschieben sich die aktiven Integratoren, je adech welches Datenbit
gesendet wurde. Die relativen Abstande der aktiven Integga zueinander blei-
ben jedoch fir jedes mdgliche Datensymbol gleich. Falls/ischiebung),, als
ein Vielfaches der Integrationszéit gewahlt wird, kdnnen alle erforderlichen In-
tegrationsergebnisse aBsgewonnen werden. Falls ein TH-Code verwendet wird,
mussen die Integratoren in jedem Frame entsprechend dedgémung des TH-
Codes verschoben werden. Da dies eine Uberlappung deratitetgszeitpunkte
zweier aufeinander folgender Frames verursachen kanidhedies die Anzahl
der bendtigten Integratoren. Im schlimmsten Fall kénneh die Verschiebungen
durchA,, die Kanallange und den TH-Code derart addieren, dass echrmzahl
der bendtigten Integratoren verdoppelt. Zusatzlich kasmawelSI kommen, da in
einem Integrator unter Umstédnden ein Teil der Energie debkstén oder vorhe-
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rigen Symbols Stérungen verursacht. Simulationen zeigeéogh, dass TH-Codes
keinen nennenswerten Einfluss auf die BER haben, solangeakenale Verzo-
gerung des TH-Codes nicht groRRer als die Halfte der Frargelbatragt.

Zur Schatzung der Datensymbole werden alle beziglich @assnsymbols akti-
ven Integratoren aufsummiert:

N L
Ss - Z Z[B]’ié‘i'ﬁk/to,n k=12,... K. (2.20)

n=1/=1

Der Index des maximale$’ ist das geschatzte Datensymbol.

2.4.6 \Vergleich der Leistungsfahigkeit von koharenten undn-
kohéarenten Empfangern

Bei einem Vergleich zwischen koharentem und inkoharentempfBnger ist der
koharente eindeutig der leistungsstarkere. In Abschritb2vurde bereits gezeigt,
dass der koharente Empfanger in AWGN sogar den optimaleridfger darstellt.
Der Preis dieser optimalen Empfangerstruktur sind hoheof&lgrungen an die
Hardware. Zum einen missen Zeitpunkt und Form des Tematesprazise ge-
steuert werden. Die Genauigkeit der Zeitreferenz musdideutoher sein als die
Pulslange, da schon bei einer sehr geringen zeitlichen Anweg im Korrelator
starke Fehler auftreten, die ein zuverlassiges Empfangemdten stéren. Auch
die Pulsform des Templates muss exakt mit der Form des detimi@mplates aus
(2.15) auf S. 28 Uibereinstimmen, da sonst die Korrelatiaedven dem empfange-
nen Puls und dem Template abnimmt. Zum anderen muissen die das System
erzeugten Verzerrungen der Pulse (insbesondere der BirdersAntennen) be-
kannt sein, um das Template darauf anzupassen. Auch Mebése@garien stellen
hohe Anforderungen an die Hardware von koharenten Empfangevar konnen
durch die gute zeitliche Auflésbarkeit von UWB-Signalen Meége sehr gut von-
einander getrennt werden. Dies fuhrt aber nur dann zu einemia, falls alle
relevanten Mehrwege bei der Detektion berticksichtigt wera. B. durch einen
Rake-Empfanger mit einer sehr gro3en Anzahl von Fingern.

Inkoharente Demodulation stellt wesentlich geringereodaérungen an die ver-
wendete Hardware. Ein Quadrierer besitzt eine geringeneexitat als ein Mul-

tiplizierer mit einem Template, welches zusétzlich erzevegrden muss. Aul3erdem
werden geringere Anforderungen an das Timing gestellt.IDtegrator muss nur
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die ungefahre zeitliche Lage des Pulses wissen; TimindeFenterhalb der Puls-
lange beeinflussen das Ergebnis nicht. In Mehrwegeszenkaien gegeniber ko-
harenten Empfangern zusétzlich Komplexitat eingespadeve Inkoharente Emp-
fanger bendtigen nicht fur jeden Mehrweg einen Rake-Firdgedie Energie einer
grof3en Anzahl von Pfaden durch den Integrator aufsummiertien kann, ohne
dass diese explizit aufgeldst werden mussen.

Diese geringeren Hardwareanforderungen eines inkolgirétrnpfangers werden
mit einer geringeren Leistungsfahigkeit erkauft. Die geaRauschenergie er-
scheint am Ausgang des Integrators als Stérung, d.h. dascRe wird nicht
mit der Korrelation zwischen Rauschen und Signal gewiclesatzlich ist jedes
Rauschen nach dem Quadrierer mittelwertbehaftet, d. hrzezigt einen Offset
im Empfanger. Fur einen koharenten Empfanger ist bei eir\tﬁetmstlantenj%’J die
BER in AWGN unabhangig von der Anzal\l' der Pulse pro Symbol. Fir einen
inkoharenten Empfanger wird die BER mit steigend®nmmer schlechter, da die
Pulse immer weniger aus dem Rauschen herausragen undkiiesemveit starker
ist als der Diversitatsgewinn durch Pulswiederholung. Gtvitr eine minimale
BER maglichst wenig Pulse pro Symbol gesendet werden solige dies in der
Realisierung durch die maximale Energie, die der Pulsgeoepro Puls erzeugen
kann, begrenzt. In inkoharenten Empfangern kann Kanatcodg lediglich dann
einen Codierungsgewinn erzeugen, wenn das minitNadeirch den Pulsgenerator
beschrankt ist. Wirde beispielsweise fiir einen Code miRdee 0,5 die doppelte
Anzahl von Symbolen mit gleich bleibendef gesendet, konnte die Kanalcodie-
rung den BER-Verlust durch die geringere Symbolenergiatniaeder ausglei-
chen. Lediglich wenn gleichzeitigy halbiert wird, ist ein Codierungsgewinn mog-
lich. Da Stérungen nicht mit einem Template korreliert weerdind dadurch selbst
unkorrelierte Stérungen grof3en Einfluss auf die Leistuatggkeit des Empfangers
haben kénnen, sind inkoharente Empfanger empfindlich gdggrStorungen.

Bild 2.14 zeigt einen Vergleich zwischen der simulierterRB&N koharenten und
inkoharenten Empfangern bei PPM. Es sind die Datenraten/$ bitw. 11 Mb/s
dargestellt, wobei die Pulswiederholrate in allen Fallén10° Pulse/s betragt. Bei
einer Datenrate von 1 Mb/s besteht ein Symbol demnach ausl¢ér Im Fall von
koharenter Detektion wird die Pulsverschiebukg,: ((2.19) auf Seite 30) gewahlt
und es werden die beiden FéKein Rakaundidealer Rakauntersucht. Ein idealer
Rake besitzt eine geniigend grol3e Anzahl von Fingern, umisBhenMehrwege
des Kanals aufzulésen. Falls kein Rake verwendet wird, ausschliel3lich der
energiereichste Mehrweg genutidealer Rakeund kein Rakestellen die beiden
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Bild 2.14 Vergleich zwischen der BER von kohé&renten und inkohareatepfangern
bei 1 Mb/s bzw. 11 Mb/s mit Time-Hopping (k:koharent, ik: otiérent,
mR: mit Rake, oR: ohne Rake, 1:1 Mb/s, 11:11 Mb/s)

Extremfalle aller mdglichen Empféangerarchitekturen trarFall von inkoharenter
Detektion wirdA = % gewabhlt. Die Anzahl der Integratorénbetragt 20. Es wur-
de KM1, allerdings ohne Energieschwankungen (d. h. keird®hBng) angenom-
men. Fur eine bessere Vergleichbarkeit wurde kein TH vedeemls Vergleich ist
zudem die theoretische Kurve far PPM mit,,; in AWGN ((2.13) auf S. 27) ein-
getragen. Man sieht, dass mit koharenter Detektion undadeRake sowohl bei
1 Mb/s als auch bei 11 Mb/s die theoretische BER von AWGN elntevird. Die

Datenrate ist so niedrig, dass keine I1SI entsteht und ddleiVeehrwege durch den
Rake korrekt addiert werden kénnen. Falls fir den koharelBtepfanger kein Ra-
ke genutzt wird, verschlechtert sich die BER deutlich. D&ielie BER jedoch fir
1 Mb/s und 11 Mb/s gleich. Wirde man die Datenrate weiterteghdzw. TH be-
nutzen, wirde sich durch die entstehende ISI die BER jedecdtiilechtern. Die
BER bei inkoharenter Detektion ist erheblich schlechteie ¥éreits im vorigen
Abschnitt erwahnt, verbessert sich im Gegensatz zu koteirBetektion die BER,
wenn bei einer konstanten Pulswiederholrate die Datemrdu@ht wird. Obwohl
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der Leistungsunterschied zur koharenten Detektion méleda Rake gewaltig ist,
verringert sich der Abstand, falls kein Rake verwendet wimd Fall von 11 Mb/s
kommt es sogar zu einer Uberschneidung. Die Vorteile deélaiten Detektion
kénnen also nur ausgenutzt werden, falls zusétzlich eire Rakwvendet wird.

Untersuchungen zeigen jedoch, dass bei einer Erh6hungadeniate der Abstand
zwischen kohéarentem und inkoharentem Empfanger immelegréitd, da bereits
eine geringe ISI bei der inkoharenten Detektion grol3e [Broblbereitet. Zusam-
menfassend lasst sich sagen, dass ein inkoharenter Enepfiéindkostengunstige
und energiesparende Systeme mit moderater Datenratengeésyy wohingegen
koharente Empfanger bei hochbitratigen Diensten eingesetrden sollten.

Ein Trade-Off zwischen dem koharenten und dem inkohardsrngpfanger, sowohl
in Bezug auf die Komplexitat als auch die Leistungsfahigkstellt der in der Li-
teratur ausfuhrlich behandelte Transmitted-ReferemogfBnger dar [12]. Dabei
wird zusatzlich zu den Datenpulsen ein Referenzpuls gesenwelcher im Emp-
fanger mit Hilfe einer Verzégerungsleitung mit dem eigehién Datenpuls korre-
liert wird. Dies hat den Vorteil, dass im Empfanger kein Tésug erzeugt werden
muss und der Kanal ohne explizite Bestimmung der Mehrwegeksichtigt wird.
Dieses Prinzip beinhaltet jedoch verschiedene prinzeigid technologische Pro-
bleme. Beispielsweise ist die Implementierung der Vermdggsleitung problema-
tisch und es muss bertcksichtigt werden, dass die Sendgedes Referenzpul-
ses flr die eigentliche Ubertragung verloren geht. Zushtist der Referenzpuls,
der das Template bei der Korrelation ersetzt, bereits hraustd storbehaftet. Der
Transmitted-Reference-Empfanger ist lediglich der Vahsligkeit halber aufge-
fuhrt und wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht beten

2.5 Anwendungsszenarien

Zusammenfassend lassen sich die wichtigsten systemenid@rteile von UWB-
basierten Systemen folgendermaf3en beschreiben. UWRBgst

e kdnnen lizenzfrei als Overlay-System betrieben werdeh, die bendéti-
gen keine zusatzlichen Frequenzbander, sondern nutzemnsdeelegte bzw.
brachliegende Frequenzbander mit.

e kdnnen im Low-Complexity-Bereich sehr kostenginstig undrgieeffizi-
ent realisiert werden. Insbesondere auf den einfachenadubn IR-UWB
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wurde eingegangen.

e weisen durch ihre extreme Breitbandigkeit eine sehr guistluegsfahigkeit
in Mehrwege-Kanéalen auf. Zum einen treten Fadingeinbricheinem be-
stimmten Zeitpunkt lediglich fir einzelne Frequenzbaraidr welche durch
die extreme Breitbandigkeit unterdrickt werden. Zum aad&bnnen Mehr-
wege durch die extreme zeitliche Auflosung sehr gut getreenden.

e konnen durch das geringe LDS (in typischen Szenarien garelg das Hin-
tergrundrauschen) nur schwer von Dritten detektiert odgehort werden.

In den Anfangsjahren von UWB wurden UWB-Systeme vor allemmiilitarische
Zwecke und Radaranwendungen benutzt. Die wichtigstereMerfiir militarische
Zwecke waren, bedingt durch die extreme Bandbreite, eimmgg Detektions-
wahrscheinlichkeit, hohe Sicherheit und Robustheit gggenStdrsendern. In den
darauf folgenden Jahren wurden immer mehr zivile Anwendangtersucht. Die
ersten zivilen Anwendungen waren Kurzstreckenradaralidirohe zeitliche Auf-
I6sung von UWB-Signalen ausnutzen. Die gute DurchdringrorgHindernissen
wurde in so genannten Thru-Wall-Radaren und Ground-Pai@trRadaren ge-
nutzt. Alle diese Systeme basierten auf IR-UWB.

In den letzten Jahren wurden intensive Forschungs- undi€kitwagsarbeiten mit
dem Ziel der Nutzung von UWB fur zivile Anwendungen durchdet. Die im
Rahmen dieser Arbeit behandelte Anwendung fir Kurzstrdak@munikation
setzt vor allem auf zwei sehr unterschiedliche Szenariem &nen sind sehr hoch-
bitratige Dienste mit geringer Reichweite geplant, zumesed sehr energieeffizi-
ente und kostengunstige niederbitratige Dienste, zumngilLokalisierungsfa-
higkeiten. Mit hochbitratigen Diensten sollen sdmtlichaltinediaanwendungen
(z.B. zwischen Computer und Monitor, zwischen HiFi-Anlagel Lautsprecher-
boxen oder zwischen Camcorder und DVD-Recorder) kabedlaBsiert werden
konnen. Kostengunstige niederbitratige Dienste sind aLB.Sensoren bestehen-
de Netzwerke oder Geréte, die nicht primar als Funkgeratemiehen sind, z. B.
Haushaltsgerate.



3 Stochastische Eigenschaften eines
Impulse-Radio-UWB-Signals

Der im vorigen Kapitel vorgestellte Aufbau eines IR-UWBR8ers lasst vermuten,
dass IR-UWB-Signale spezielle stochastische Eigensaimaksitzen, welche sich
signifikant von denen schmalbandiger Signale unterscheldsbesondere die ex-
treme Breitbandigkeit und das pulsartige Verhalten lassgrbesondere spektrale
Eigenschaften bzw. Amplitudenverteilungen schlieRerdiésem Kapitel werden
sowohl die Amplitudeneigenschaften als auch die zeithalned spektralen Eigen-
schaften von IR-UWB untersucht. Da die Autokorrelatiom&tion (AKF) durch
die Fouriertransformation in das Leistungsdichtespektitbergeht, konnen zeitli-
che und spektrale Eigenschaften als aquivalente Danstgluderselben Signalei-
genschaften angesehen werden.

Zunachst werden die Amplitudeneigenschaften eines IR-tB\hals analysiert

und mit den Eigenschaften von gaulRverteiltem Rauschetficiezg. Die Resultate

werden genutzt, um die Stérwirkung von UWB-Signalen aufesedJWB-Gerate

abzuschatzen. Danach wird das LDS eines allgemeinen IR-®igBals analy-

tisch hergeleitet und verschiedene Spezialfalle (Motiaen, TH-Codes) dieses
allgemeinen Ansatzes untersucht. Diese Uberlegungeerbilie Grundlage fiir
Kompensierungen der stochastischen Eigenschaften, evglaten nachfolgenden
Kapiteln vorgestellt werden.

3.1 Amplitudenverteilung eines Impulse-Radio-
UWB-Signals

Die Eigenschaften der Amplitudenverteilung eines UWBHR&Ig sind von grol3er
Bedeutung. Zum einen muss ein physikalischer Kanal untestBimlen mit vielen
anderen UWB-Geraten geteilt werden, zum anderen teiltldittB das Spektrum
mit sehr vielen konventionellen Funksystemen. Sowohl adéae UWB-Gerate als
auch auf konventionelle Funksysteme wirkt ein UWB-Geré& @in zusatzlicher
Storer. Dabei kann bei konstanter Storleistung die Stéuvmig stark von der Am-
plitudenverteilung abhangen. Konventionelle Funksystesmd auf gaul3verteilte
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Stérungen optimiert und sind entsprechend anfallig gegengtérern mit abwei-
chenden Amplitudenverteilungen. Sogar zwischen UWB-teéer&ann die Stor-
wirkung wesentlich hoher sein, als es die Storleistung wem lasst. Der Grund
liegt zum einen darin, dass ein typisches UWB-Signal selshailtig ist, zum an-
deren darin, dass es sehr lange Totzeiten enthalt, in demerSignal vorhanden
ist. In der Literatur sind mehrere Untersuchungen dartbdingen, inwieweit das
kumulierte Stérsignal mehrerer UWB-Storer als gaul3veeaagenommen werden
kann (z.B. [19]). Die Begrundung fiir diese Annahme liefest dentrale Grenz-
wertsatz, der besagt, dass die Kumulation gleichartigéallBuariablen zu einer
Gaulverteilung fuhrt, wenn die Anzahl der Zufallsvariabhenreichend grol3 ist.
Im Gegensatz zu vielen anderen Verteilungen, die sehr Baegen eine Gaul3-
verteilung konvergieren (z. B. die Gleichverteilung), kergieren UWB-Stdrer nur
fur eine sehr grofRe Anzahl von Stdrern gegen eine GauRuergeDies kann an-
schaulich damit nachvollzogen werden, dass die Anzahl teeSmindestens so
grol3 wie das Verhéltnis aus Pulsldnge und Pulsabstand sesis, alamit die Totzeit
vollkommen ausgefullt ist und die Verteilung der Gesamitstg gegen eine Gaul3-
verteilung konvergiert. Ubereinstimmend mit diesen Ubguihgen ist das Ergeb-
nis von [19], dass die Gaul3verteilung die tatsachlichesilerig von UWB-Storern
sehr schlecht beschreibt. Bei der Modellierung von MAI behthsynchronisierten
Netzen wird in der Literatur die entstehende Storleistuegstens als gaul3verteilt
angenommen [53, 66]. Die besonderen stochastischen Elggiten von UWB-
Signalen werden demnach nicht bertcksichtigt. In [31] wdiel MAI zwar exakt
beschrieben, das Ergebnis kann aber nur numerisch gelédemand gibt daher
wenig analytische Einblicke in die MAL.

In diesem Abschnitt wird die exakte Amplitudenverteilungeh IR-UWB-Storun-
gen unter der Annahme eines koharenten Empfangers heéegeled im folgenden
Abschnitt deren Auswirkung auf die Storwirkung auf andelB}Gerate analy-
tisch untersucht. Diese im Gegensatz zu [31] geschlossestetlbare Beschrei-
bung der MAI dient in Kapitel 4 als Grundlage fir einen Ansate Storunter-
drickung von IR-UWB-Stdrern.

Eine Mdglichkeit, die Amplitudenverteilung eines Signafglytisch zu beschrei-
ben, ist die Verteilungsfunktiol},; der Amplitude, d. h. die Wahrscheinlichkeit,
mit der der Absolutwert der Amplitude(¢)| eines Signals(¢) einen Schwellwert
a unterschreitet:

‘/|s|(a) = 7)(|8(t)| < CL),
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Bild 3.1 Berechnung der Amplitudenverteilung eines UWB-Signals

wobei P(z) die Wahrscheinlichkeit eines Ereignissedarstellt. Als Referenz-
Verteilung wird gaul3verteiltes Rauschen verwendet. DBIWRB-Signale nicht im
aquivalenten Basisband beschrieben werden, muss reellescRen als Referenz
verwendet werden. Als Vergleich wird im Folgenden zuséletlie Verteilung von
komplexem Rauschen angegeben. Sowohl die Verteilung vaplexem als auch
die von reellem gaul3verteilten Rauschen kann analytissthbieben werden. Die
Amplitude von komplexem gaul3verteilten Rauschen ist rgigleerteilt, folglich
gilt

2

Vig(a) = 1 —exp (—%) , (3.1)

wobeio? die Energie des Signals ist.
Die Verteilung von reellem gaulRverteilten Rauschen las$t ber die komple-

mentare Fehler-Funktion beschreiben:

Visi(a) =1~ erfc( (3.2)

)
V2o )
Bei den im Rahmen dieser Arbeit behandelten Modulatioaag®OK, PPM und

PAM) kann die Amplitudenverteilung analytisch ermittelesden. In Bild 3.1 ist
die Zeitspanndj(a) eingetragen, in der der Betrag der Amplitude eines einfach
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abgeleiteten Gaul3pulses ((2.4) auf S. 15) eine Schwellberschreitet. In die-
sem Fall bestehif(a) aus zwei Teilintervallen, die Anzahl der Teilintervallenigi
jedoch von der Pulsform und der Schwellab. Die Wahrscheinlichkeit, dass
Uberschritten wird, ist gleich der Zeitdau&s(a) bezogen auf den Pulsabstand,
folglich gilt

T()(CL) .

Vv|s|(a): 1 - T

(3.3)

Die Amplitudenverteilung eines IR-UWB-Signals ist als@abhéngig vom verwen-
deten TH-Code, sondern hangt nur von der Pulsform und desaPBstand’ ab.
Streng genommen handelt es sich hierbei um eine mittleretargsfunktion, da
das Signal nicht stationér, sondern zyklostationar ish@iAnhang A), und damit
die Verteilungsfunktion periodisch mit der Periofiast.

Zur graphischen Darstellung wird oft die Amplitudenwalmwesiolichkeitsverteilung
in einen so genannten Rayleigh-Graphen eingetragen [38]ADplitudenwahr-
scheinlichkeitsverteilung ist die Wahrscheinlichkeitf ater eine Schwelle Uber-
schritten wird, als@®(|s(t)| > a) = 1 — V|5/(a). In einem Rayleigh-Graphen wird
die Schwellex auf der y-Achse und die Wahrscheinlichkeit auf der x-Achske a
getragen. Zusatzlich werden die Achsen so verzerrt, dasplexes gauldverteiltes
Rauschen als eine Gerade erscheint:

x = —0,51log;o(— In(P(|s(t)| > a)))
y = 20logg(a).

Bild 3.2 zeigt den Rayleigh-Graphen von reellem und komgrexRauschen und
TH-PPM UWAB-Signalen mit verschiedenen Pulsabstanden. Eslevder abge-
leitete Gaul3puls, dessen Betrag in Bild 3.1 zu sehen isiyeratet. Die theore-
tischen Kurven stellen (3.1) bis (3.3) dar. Die Simulatenggbnisse wurden mit
Hilfe von Histogrammen aus simulativ erzeugten Signaleed®et. Fir alle Kur-
ven stimmen die Simulationsergebnisse mit den theoretisEingebnissen tberein.
Das pulsartige Verhalten von UWB-Signalen l&sst sich anwlasserfallartigen
Kurven mit einem Bereich mit extremem Abfall erkennen. DiahAscheinlich-
keit, an der die Wasserfallregion im Graphen auftritt, pritht dem Verhaltnis
aus Pulslange und Pulsabstand. Im Gegensatz zu gaulieent®huschen ist die
Wahrscheinlichkeit von kleinen Amplituden deutlich ggyen, die Wahrscheinlich-
keit von grof3en Amplituden bis zu einem gewissen Grad jedfslilich hoher.
Im Gegensatz zu gaul3verteiltem Rauschen, dessen Amplidte beliebig grof3
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Bild 3.2 Amplitudenwahrscheinlichkeitsverteilung von reellendiomplexem gaul3-
schen Rauschen und UWB-Signalen mit unterschiedlichesaBstanden

werden kdnnen, besitzen UWB-Signale jedoch eine maximalpl#ude. Die ana-
lytischen Ergebnisse decken sich mit den Messergebnia480]i

3.2 Storwirkung zwischen Impulse-Radio-UWB-
Geraten

Die Untersuchungen zur Amplitudenverteilung von UWB-Silgm aus dem vo-
rigen Abschnitt kbnnen sowohl fir eine Analyse der Stérunge&ischen UWB
und schmalbandigen Systemen [58], als auch zur Modellgeden Stérungen zwi-
schen verschiedenen UWB-Systemen genutzt werden [60]olgeRden werden
die Ergebnisse aus dem vorherigen Abschnitt genutzt, unstienvirkung zwi-
schen gleichartigen IR-UWB-Geréten zu analysieren. Zustiwird der Storein-
fluss eines einzelnen Stdrers mit einem Puls pro Symbol beetcDanach werden
die Betrachtungen auf mehrere Storer mit mehreren Pulse®ymbol verallge-
meinert. Die analytischen Ergebnisse werden jeweils d&iohulationen verifi-
Ziert.
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3.2.1 Storwirkung bei einem Stérer und einem Puls pro Symbol

Falls keine sonstigen Stérungen auftreten, verursachb#@irer genau dann einen
Bitfehler, wenn die Amplitude der Stérung nach dem Kor@igtol3 genug ist, um
eine falsche Bitentscheidung herbeizufiihren. Die BERpeitist also der Wahr-
scheinlichkeit, mit der zwischen Nutzer und Storer zéid/erschiebungen auf-
treten, die nach dem Korrelator eine Storamplitude grolseden Schwellenwert

a verursachena entspricht dabei dem Abstand zwischen dem ungestorten Wert
des Nutzers und der Entscheidungsgrenze. Wenn nun anal@3)ul(a) als

die (nicht notwendigerweise zusammenhangende) Zeitgpa@nVerschiebungen
definiert wird, fir diea GUberschritten wird, folgt

T()(CL)

2T
Der Faktor% folgt daraus, dass sich die Amplituden des Nutzers und da®eISt
addieren oder subtrahieren kénnen und sich dadurch mit ddwratheinlichkeit

% der korrekte Wert des Korrelators nur verstarkt. Dann @ekstder Storer die
korrekte Bitentscheidung, wodurch es zu keinem Bitfehtemint.

BER = (3.4)

Im Folgenden werden Variablen, die sich auf den Nutzer badte® beziehen,
mit dem Index/N bzw. S versehen. Unter Verwendung von (2.10) auf S. 23 kon-
nen Empfangssignale des Nutzers(t) und des Storersg(t) unter der Annah-
me eines konstanten Signal-zu-Storverhaltnisses (&nghal-to-Interference Ra-
tio, SIR) folgendermal3en beschrieben werden:

rn(t) = aon,n Po(t — ON) + a1, N P1(t — ON)

rs(t) = \/% [0,n,5 Po(t — Os) + a1,n,sp1(t — Os)]. (3.5)

Im Gegensatz zu (2.10) wird nur ein Frame modelliert, da nenrderferenz zwi-
schen zwei gleichzeitigen Frames untersucht wird. Der TddeZ,, wurde durch
die Zufallsvariable ersetzt. Die Gro3efiy undfs modellieren nicht nur den TH-
Code des Storers, sondern auch die Verschiebung zwischizemMund Storer, da
es flur die Stérwirkung unerheblich ist, ob eine bestimmtis\wuschiebung durch
den TH-Code oder durch eine Signalverschiebung hervoigemurde. Im Fall
von PPM kann die Modulation als Teil vahy undfs angesehen werden; im Fall
von PAM wird die Modulation schon im Faktor 1/2 in (3.4) bek&ichtigt. Folglich
kénnen im Fall von PPM und BPSK die Signale des Nutzers unce&tin Bezug
auf die Storwirkung zu
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rn(t) = p(t — On)

rs(t) = ——— p(t — )

VSIR

vereinfacht werden. Die Storwirkung ist also unabhangig den Datensymbolen
des Stoérers und von der relativen Verschiebing des Storers. Im Fall von OOK
betragt die Wahrscheinlichkeit, dass ein Puls gesenddt @j5. Die Amplitude ist
jedoch bei gleicher Durchschnittsleistung um den Fakferhoher. OOK besitzt
demnach die gleiche Stdrwirkung wie PPM oder BPSK mit um daktd® v/2
groRRerem Pulsabstand und Amplitude. Im Folgenden wird &R Bir PPM und
BPSK berechnet. Die BER fur OOK laf3t sich daraus ableiten.

Zunéchst wird die Stéramplitude in Abhangigkeit von dersdhiebungdp, =
On — 05 berechnet. Das Signal im Empféanger des Nutzers bet(dgt rx (t) +
rs(t). Am Ausgang des Korrelators ergibt sich somit:

k(0N705) = / T(t) pT(t) dt = kN(0N705) + kS(HN,QS)
mit

]{?N(QN,Hs)Z /p(t—eN)pT(t—eN)dt

— o0
oo

]{35(91\[,95)2 /p(t—es)pT(t—eN)dt.

— o0

Der Wert k(0x,05) lasst sich demnach in den vom Nutzer erzeugten Anteil
kn(0n,0s) und den Storantefts (0 ,0s) aufteilen. Mittels der Substitution =
t — 65 erhalt man

oo

ks(0p) = \/S}I—R / p(w) pr[—(0p — u)] du
1
= mp(t) % pp(—t) o (3.6)
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wobeix fur die Faltungsoperation steht:
f®+9t)= [ 1@glt-r)ar

Die Storamplitude kann demnach als Faltung der empfanguaksfiorm mit dem
gespiegelten Template des Korrelators interpretiert e@fd1]. Im Folgenden wird

der Faktor\/ﬁ anstatt in (3.6) im Schwellwert beriicksichtigt. Falls das Tem-

plate pr(t) so normiert wird, dass das Nutzersignal am Ausgang des létore
die Amplitude 1 bzw. -1 erzeugt, kommt es zu einem Bitfelfldts die Schwelle

0= 7% Uuberschritten wird.

In [31] wird, ausgehend von (3.6), die Stoérwirkung von UWB*&rn numerisch
berechnet. Im Folgenden wird ein analytischer Ansatz zue@&eung der Storwir-
kung hergeleitet. Dieser Ansatz wird in Abschnitt 4.2 alsit@lage der Optimie-
rung des Templates in MAI verwendet.

Die BER kann analytisch mit den Mitteln der Wahrscheinlieitgtheorie berechnet
werden. Im Folgenden wird die Dichte bzw. Verteilungsfuoikteiner Zufallsva-
riablenz durch f, bzw. V, und die Dichte bzw. Verteilungsfunktion des Betrags
|z| durch f|, bzw. V|, dargestellt. (3.4) lasst sich auch als

Viks(00)1(a)
BER=1- 3.7
R 5T (3.7)
schreiben. Zur Bestimmung vdn;, s,,)|(a) wird zunachst die Verteilungsfunkti-
on Vi (0,)(a) berechnet. Wenn Nutzer und Storer nicht synchronisied, sann
eine kontinuierliche Gleichverteilung vaéty angenommen werden:

L ofurlt < L
f@D (t) = {T | | 2
0 sonst
0 firt < —Z
Vopr(t) = 5+ 4& furff <% . (3.8)
1 sonst

Bedingt durch die zufallige Verschiebung zwischen Nutzed Gtorer gilt dieser

Zusammenhang auch dann, wenn der TH-Code des Nutzers binersSkeine

diskrete Gleichverteilung besitzt. Die einzige Bedingusig dass die Werte des
TH-Codes innerhalb eines Symbols voneinander unabhamglg s
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Interessanterweise erhélt man eine ahnliche Verteilumgsion, falls eine ideale
Synchronisierung und gleichverteilte TH-Codes angenomwezrden:

L firo<t<T
fQN(t):fQS(t):{T .
0 sonst

Wegenfp = 6Oy — 6s berechnet siclyy, () aus der Faltung vorfy, (¢) und
f-os(t). Esqilt:

L fir —T<t<0
f—QS (t) = {T .
0 sonst

Daraus folgt fiir die Dichtgfy, (t) und die Verteilungsfunktiofry, (t) von6p:

—& |+ 4+ furft|<T

for (t) = for (t) * f_os(t) = {

0 sonst
; 0 furt < -T
Voo (1) :/ foo(r)dr = { —sgrit) iy + £+ 1 farlf<T . (3.9)
o 1 sonst

wobei sgrit) die Signumfunktion bezeichnet.

Bild 3.3 zeigt die Verteilungsfunktion vof, aus (3.9). Da die Pulslange deutlich
geringer als der Pulsabstand ist, sind fiir die Uberleguagestorwirkung ledig-
lich Verschiebungen < T relevant. In diesem Bereich lasst sigh, (¢) sehr gut
durch die Linearisierung

1 t
Voo () = 5+ (3.10)
annahern. Man erkennt, dass (3.8) und (3.10) identisch Kiietit synchronisierte
Storer haben also den gleichen Storeinfluss wie synchestesbtorer mit zufallig

gewahlten, d. h. nicht aufeinander optimierten, TH-Codes.

Vs () (a) erhdlt man durch Transformation v, (t) durch das Systeits (6p ).
Aus V. (0,,)(a) wiederum lasst sicl},, s,,) (a) leicht berechnen. Nach [32] er-
gibt sichV 4,y (a) als

Vks(9D)(a) =P(p ¢ I(a)), (3.11)
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Bild 3.3 Verteilungsfunktion vordp ()

wobeil(a) das Intervall
I(a) ={0plks(0p) > a} (3.12)

bezeichnet. Die Summe der Lange aller Teilintervalle yom) entspricht gerade
To(a) aus (3.4). Zusammengefasst berechnet sich die BER in (B@)f@gen-
dermalen: Zunachst werden die Schnittpunkte zwischenathevelea und kg (t)
berechnet, aus denen sich das Interyadl) zusammensetzt. Mit Hilfe von (3.8)
bzw. (3.9) werden die Wahrscheinlichkeiten dafur ausderet das®p in I(a)
fallt. Diese Wahrscheinlichkeiten werden mit (3.11) zurtgdungsfunktion von
ks an der Stelles zusammengefasst. Aus der Verteilungsfunktion an derestell
wird die Verteilungsfunktion an der Stelle| bestimmt, aus der wiederum die BER
berechnet wird.

Im Fall eines bezlglich der BER in AWGN optimalen Templa{@sl5) auf S. 28)
kann (3.6) als

ks(0p) = p(t) * p1(—t) — p(t) * po(—1) (3.13)

t=0p t=0p



50 Kapitel 3: Stochastische Eigenschaften eines ImpulseeRdd/B-Signals

geschrieben werden. Im Falle von PPM wird im Folgenden imadusenhang mit
der Berechnung der Stéramplitude

n=p(t+3)  mo=p(-3) (3.14)

anstatt (2.9) auf S. 20 angenommen. Dies verandert wedérethaungsfahigkeit
noch die Komplexitat des Senders und des Empfangers, digdarhus folgenden
Symmetrien vereinfacht sich jedoch die Berechnung undtBléuag der Storwir-

kung. Es folgt

ks(0p) = k (ep - %) —k <9D + %) , (3.15)

wobei k(6p) = p(t) * p(—t)‘tze . Im Fall eines zweifach abgeleiteten Gaufim-
pulses ((2.5) auf S. 15) folgt:

2
k(0p) = A (37* — 1277202 + 47%0%) exp [—w (971’) ] : (3.16)

A wird so normiert, dass der Nutzer am Korrelatorausgang diglaude1 bzw.
—1 erzeugt. Demzufolge gilt

w(2)or () o

Bild 3.4 zeigt (3.16) in (3.15) eingesetzt mit einem Intdin/da). Es zeigen sich
Parallelen zur Berechnung der Amplitudenverteilung idBill auf S. 42.

Bild 3.5 zeigt einen Vergleich zwischen den theoretischedh simulierten BERs
von UWB-Empfangern unter der Annahme, dass ein zweifacklalgter Gaul3-
puls empfangen wird. Abgesehen von UWB-Stérern tretenekeigiteren Storun-
gen auf, also auch kein AWGN. Es werden sowohl fir den Nutiseauzch fir den
Storer die Falle\,,; ((2.19) auf S. 30) undy,, (unkorrelierte Pulse, d. i\, > T})

gezeigt. Der Ubergang von einem zusammenhangehderauf einl (a) mit zwei

bzw. drei Teilintervallen nimmt die BER stark zu. Die Thesostimmt in allen Fal-
len mit der Simulation tGberein. Vergleiche zwischen deptk@schen BER unter
Verwendung von (3.8) und (3.10) zeigen, dass die Abweicbarggringer als die
Fehler durch numerische Faltung sind und demzufolge vatassigt werden kon-
nen. Wie schon aus den theoretischen Betrachtungen didicigt die BER unab-
hangig vomA des Stérers. Zusatzlich zur besseren Leistungsfahigk&WWGN
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Bild 3.4 Storamplitude als Funktion der Verschiebuhg

(Bild 2.10 auf S. 30) bewirkt eine Verschiebung uly,; eine bessere Resistenz
gegenuber Storern. Der Grund liegt darin, dass; kleiner als die Pulslange ist.
Deshalb fallt der Puls des Storers oft in einen Bereich, im ée sich sowohl mit
dem bei eineEins gesendeten als auch mit dem bei eihell gesendeten Puls
Uberlappt. Dadurch wird am Korrelatorausgang die Ampétdiar eine gesendete
Einsund Null mit gleichem Vorzeichen verfalscht. Durch die Differerdbng in
(3.13) heben sich die Fehler somit teilweise auf. Im Gegernsa AWGN besitzt
die BER sowohl eine waagrechte Asymptote, die fur belieliggimge SIR nicht
Uberschritten wird, als auch eine senkrechte Asymptogefidibeliebig niedrige
BER nicht erreicht wird. Die waagrechte Asymptote entsgriler Wahrscheinlich-
keit, dass sich der Puls des Storers und des Nutzers zurhiadesise tberlappen.
Fur alle anderen Falle kann fir beliebig niedrigeR keine Stérung eintreten. Die
senkrechte Asymptote liegt b6 R=0 dB. Falls die Empfangsleistung des Nutzers
groRer als die Empfangsleistung des Storers ist, tretea oleitere Fehlerquellen
keine Bitfehler auf.
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Bild 3.5 Storwirkung zwischen zwei UWB-Geraten mit PulsverschiglanA,, und
Aopt

3.2.2 Storwirkung bei mehreren Stérern

Der Einfluss mehrerer Storer lasst sich durch Summationhéradiger Storer be-
schreiben:

S
r(t) = () + 3 rs, (0,

wobeiS die Anzahl der Storer unds,, (¢) das Storsignal des-ten Storers darstellt.
Da die Korrelation eine lineare Operation ist, gilt dieslatir die Storamplitude:

wobeikg, (t) die durch dem-ten Storer verursachte Stéramplitude beschreibt.

Nach [32, S.98] ist die Dichte der Summe zweier unabhangigéalisvariablen
die Faltung der Einzeldichten. Unter der Annahme unablg@n@torer muss folg-
lich fiq(0,)(a) ausVy(g,)(a) berechnet und entsprechend der Anzahl der Storer
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Bild 3.6 Dichte der Stérung von einem und zwei Stbérern, normiert andreStorer

mit sich selbst gefaltet werden. Aus der Dichfig ¢,,),¢(a) der Gesamtstérung
kann die Verteilungsfunktionen der Gesamtstorlag ), (a), die Verteilungs-
funktion des Betrags der Gesamtstorifig, ¢,,)|,(a) und damit die BER der Ge-
samtstorung berechnet werden. Da 4,,),¢(a) nicht als geschlossene Funktion
vorliegt, muss sowohl Faltung als auch Differenziation umegration numerisch
durchgefuhrt werden. Die Berechnung der BER aus der Fakong;, s, (a)
entsprache der Annahme, dass sich die Storamplituden lediotzen Zusammen-
fallen mehrerer Storer immer addieren. Tatsachlich kosigmzwei Storer aber je
nach Verschiebung addieren oder subtrahieren. Bei werS¢@mern ware der re-
sultierende Fehler gering, da die Wahrscheinlichkeit is dusammentreffen von
zwei Storern gering wéare, bei einer grof3en Anzahl von Stoneirde jedoch die
wahre BER deutlich Uberschatzt werden.

Die Bilder 3.6 und 3.7 zeigeffi..¢,,),¢(a) fur einen und zwei Stérer. Auf der x-
Achse ist das Verhéltnis aus der Amplitude des Nutzers undAd®litude des
Storers aufgetragen, welches auchalS$I R interpretiert werden kann. Zum bes-
seren Vergleich ist in Bild 3.6 das SIR auf einen einzelnéme3tbezogen, in Bild
3.7 dagegen auf die Gesamtstorleistung. Die Dichte eimegkien Storers enthalt
funf Unstetigkeitsstellen. Diese entstehen jeweils anldleergangen zwischen den
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Bild 3.7 Dichte der Stérung von ein und zwei Storern, normiert auf@ksamtstorung

Fallen, in denen sicli(a) aus keinem, einem, zwei oder drei Teilintervallen zu-
sammensetzt. In Bild 3.6 treten die Unstetigkeiten beirain@d zwei Storern fur
gleiche SIR auf. Zusatzlich enthalt die Dichte fir zwei $téauch fur héhere SIR
von Null verschiedene Bereiche. Diese entsprechen deerkdki denen beide
Storer mit dem Nutzer zusammenfallen. Allgemein I&asst sepen, dass die von
Null verschiedenen SIR-Bereiche und die Anzahl der Urgtetisstellen mit stei-
gender Anzahl der Nutzer gré3er werden, da fur ein Zusanrmefét mehrerer
Storer bereits eine kleine Amplitude pro Storer fur einetfeBier ausreicht und
das Intervalll sich inimmer mehr Teilintervalle aufteilen lasst. Fir seiete Sto-
rer werden die Unstetigkeitsstellen immer zahlreichesgy @oich immer schwécher
ausgepragt. In Bild 3.7 treten die Unstetigkeiten bei zwér&n fur im Vergleich
zu einem einzelnen Storer kleineren SIR auf. Dies lasstddehit erklaren, dass
im Fall von zwei Stoérern bei einem bestimmten SIR die Leigtames einzelnen
Storers um den Faktor 2 geringer ist. Durch die logarithhreddarstellung der y-
Achse scheint die Dichte relativ schnell gegen eine gau@titerDichte zu streben.
Bei einer linearen Darstellung wirde die Dichte jedoch diicteinige Storer vor
allem als ein Peak um den Wert Null erscheinen.

Bild 3.8 zeigt einen Vergleich zwischen den analytischeth simulierten BERSs fir
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Bild 3.8 Storwirkung zwischen UWB-Geraten fur eine unterschidei@énzahl von
Storern

eine unterschiedliche Anzahl von Stérern. Es zeigt, dasamklytischen Ergebnis-
se die Simulationen exakt vorhersagen. Mit jedem zuséehiStorer entsteht ein
weiterer Knick in der BER, der eine direkte Folge der Ungteditsstellen in der

Dichte (Bilder 3.6 und 3.7) darstellt. Auch in diesen Falierdenen mehrere Storer
zeitlich zusammenfallen, stimmen Theorie und Simulatibargin. Je mehr Stérer
auftreten, desto weiter verschiebt sich die waagrechtenfdsyte nach oben. Da
diese der Wahrscheinlichkeit entspricht, dass sich eiaeBthrer mit dem Nutzer
Uberlappt, ist die BER der Asymptote um den Faktonoher. Je gro3er die An-
zahl der Storer, desto mehr ahnelt die Stérwirkung der edari3verteilung. Bei

50 Stérern kann die Stdrung naherungsweise als gaul3vartggnommen werden.

3.2.3 Storwirkung bei mehreren Pulsen pro Symbol

Die bisherigen Uberlegungen kénnen dahingehend veradigesrt werden, dass
Ny Pulse pro Symbol des Nutzers ung Pulse pro Symbol des Storers betrachtet
werden.Ng bezieht sich dabei auf den Pulsabstand des Nutzers. Beispise
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kann Ng = 2 entweder heil3en, dass der Storer zwei Pulse pro Symbol mit de
Pulsabstand’, oder einen Puls pro Symbol mit dem PuIsabst%ndendet. Das
Signal am Ausgang des Korrelators lasst sich nun folgena@em beschreiben:

S Ny Ng

Es(t) => > > ks

=1 m=1n=1

wobei kg, . . die Stérung durch den-ten Puls deg-ten Storers imn-ten Puls
des Nutzers darstellt. Mit der Annahme, dass die Verschigénides TH-Codes fiir
unterschiedliche Pulse unabhangig sind, entspricht daitéa all dieser gleichar-
tigen Stérungen erneut einer Faltung der Dichten. Mehrelgefbro Symbol haben
also die gleiche Auswirkung wie eine entsprechende AnzahiStérern. Auch die
Normierung des SIRs bei mehreren Pulsen pro Bit ist idemtisic der bei mehre-
ren Storern. Bei konstantem SIR verringert sich bei mehr@w@sen pro Symbol
des Storers die Leistung eines einzelnen Pulses um denrRFsiktdei mehreren
Storern um den Faktd. Falls der Nutzer mehrere Pulse pro Symbol sendet, wird
die Korrelation mit jedem Puls zur Symbolentscheidung umfesktor/ Ny verrin-
gert. Zur Ermittlung der Stérwirkung vosi Storern mitNg Pulsen pro Symbol auf
einen Nutzer mitVy Pulsen pro Symbol missen demn&thNg - Ny Faltungen
durchgefuhrt werden.

Bild 3.9 zeigt einen Vergleich zwischen theoretischen untbBerten BERSs fiir
verschiedenéVy und Ng. In allen Fallen stimmt die Theorie mit der Simulation
Uberein. Die Félle ¥y = 1,Ng = 2) und (Ny = 2,Ng = 1) verursachen
dieselbe BER. Diese ist identisch mit dem Fall von zwei Storeit jeweils einem
Puls pro Symbol. ¥y = 2, Ng = 2) entspricht dem Fall von vier Storern.

3.3 Spektrale Eigenschaften eines Impulse-Radio-
UWB-Signals

Neben der Amplitudenverteilung sind auch die spektralgeischaften von grof3er
Relevanz, da das Spektrum fur eine mdglichst effiziente dRessennutzung bei
maoglichst groRer Sendeleistung an die von der jeweiligeguRerungsbehdrde
vorgegebene spektrale Maske angepasst werden muss (Bi&i2S. 7). In [35]
wird dieses Thema ausfuhrlich behandelt, der Fokus liegtatzer auf messtech-
nischen Aspekten und Messergebnissen. Im Folgenden wadbdaktrum eines
allgemeinen IR-UWB-Signals analytisch bestimmt.
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Bild 3.9 Storwirkung zwischen UWB-Stdrern

Das Sendesignal eines IR-UWB-Senders Wit = 1 kann analog zu (2.10) auf S.
23 folgendermal3en beschrieben werden [59]:

s(t) = Z gy po(t —nT —6,) + o1, p1(t —nT —6,). (3.18)
Wie auch in (3.5) auf S. 45 wird der TH-Codg durch die Zufallsvariablé,, er-
setzt. Im Gegensatz zu (3.5) modelliert die Zufallsvagah| ausschlief3lich den
TH-Code und beinhaltet keine Signalverschiebung. Einestie Realisierung des
TH-Codes ist zwar deterministisch, allgemeine Aussagear den Einfluss von
TH-Codes auf das Signalspektrum kénnen jedoch nur getrefegden, wenn der
TH-Code Uber seine stochastischen Eigenschaften matlelirel. Es wird ange-
nommen, dass all@, stationar und paarweise unabhangig sind. Dies setzt voraus
dass die Lange der TH-Codes geniigend grol} ist, damit keinedR&aten im
untersuchten Frequenzband entstehen. Die folgendencBairegen untersuchen
somit den Grenzfall, dass die Gite des Spektrums nicht ddactiwarebeschran-
kungen (z.B. maximale Codelangen, endlich viele TH-Chipshdern durch das
prinzipielle Zusammenspiel zwischen Modulation und THd€destimmt wird.
Der Einfluss von endlichen Codelangen wird in [38, 39] bele¢nd
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In der Literatur finden sich verschiedene Ansatze zur gesskhen Darstellung
des LDS von IR-UWB [9, 35, 47,55, 67]. In [9, 55, 67] werden Tddes nicht als
Zufallsvariable sondern deterministisch modelliert. Dledellierung als Zufalls-
variabled,, ist jedoch von grof3em Vorteil, um die prinzipiellen Zusanmim@&nge
zwischen den Modulationsarten und dem entsprechendenr8peknabhangig
von einer Realisierung des TH-Codes zu erhalten. In [47¢l wliurch einen ver-
einfachten Ansatz(t¢) als periodisch angenommen. Im Folgenden wift) als
eine zyklostationare Zufallsvariable angenommen und ¢&€bde im Frequenz-
bereich tGber die charakteristische Funktion seiner \fartgibeschrieben. Ein ahn-
licher Ansatz wird in [35] verwendet; es werden jedoch alolvende Ergebnisse
erzielt.

Unter der Annahme ideal quellencodierter Daten wird in AmthA das mittlere
LDS eines allgemeinen IR-UWB-Signals hergeleitet [59; 63]

Banl mZ > r(pm e o-1)

Po(f) PE(F) 1QUNIZ,  (3.19)

1
0

NI =

1 1
P, -
2T ’ eI AT

M-

wobei P (f) die Fouriertransformierte des Pulgest), Q(f) die Fouriertransfor-
mierte der Dichte des TH-Code¥t) die Dirac-Funktion und* = = — jy die zu
z = x + jy konjugiert komplexe Zahl darstellt.

Diese allgemeine Gleichung zur Beschreibung des LDS eligtidglum einen all-
gemeine Aussagen Uber prinzipielle Méglichkeiten zur Ndatation des Spek-
trums, zum anderen konnen daraus samtliche Spezialfdlleefischiedene Mo-
dulationsarten und TH-Codes abgeleitet werden.

Der wichtigste Aspekt des LDS eines UWB-Signals ist die &érhg der Ener-
gie Uber die Frequenzen und insbesondere die Aufteilungdergie auf diskrete
und kontinuierliche Anteile. Aus (3.19) folgt, dass im Adlgeinen sowohl diskre-
te als auch kontinuierliche Anteile auftreten kbnnen. Dsgkigbten Spektralanteile
werden durch die deterministischen, periodischen Eleended Signals verursacht,
die kontinuierlichen Spektralanteile durch die stoclsasien Elemente des Signals.
Da diskrete Frequenzen bei der notwendigen Einhaltung spektralen Maske zu
einer Verringerung der moglichen Sendeleistung fihrersswie Energie in den
diskreten Signalanteilen so weit wie moglich unterdric&taen.
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Ein weiterer interessanter Aspekt von (3.19) ist der Eisfllesr charakteristischen
Funktion Q*(f) des TH-Codes auf das Spektrum. TH-Codes werden typischer-
weise verwendet, um diskrete Frequenzanteile zu untekdni¢3.19) lasst jedoch
einen viel groReren Einfluss auf das Spektrum vermuigif.) beeinflusst nicht
nur die diskreten, sondern auch die kontinuierlichen Feeganteile. Zumindest
theoretisch lasst sich also der Verlauf des kontinuieglicipektrums durch die
Multiplikation eines geeignete®(f) manipulieren. Solchen Uberlegungen sind
jedoch aufgrund der Charakteristik v@}{ /) enge Grenzen gesetzt, @d f) nicht
frei wahlbar ist, sondern aus der FouriertransformatianAd&= einer Dichte her-
vorgehen muss. Nach [54, S. 257] ist die notwendige und icimeade Bedingung
flr die Existenz einer Dichte zQ*(f), dassQ*(0) = 1 und Q*(f) eine posi-
tiv semidefinite (PSD) Funktion darstellt. Eine Funktig(r) ist PSD, wenn die
Bedingung

DD fte—tn) 20z = 0

{=1 k=1

fur beliebige reelle Zahlent,to,...,t, und beliebige komplexe Zahlen
z1,29, ... ,2y, erfullt ist. Diese Eigenschaft lasst sich auch in Matrixfioformu-
lieren:

z7 Mz >0, (3.20)

wobei[M],, ., = f(tm — t,), z fur einen beliebigen komplexen Vektor uad fur
den zuz hermiteschen Vektor steht.

WegenQ(f) = Q*(—f) ist die PSD Bedingung vo®(f) mit derjenigen von
Q*(f) aquivalent. Diese sehr strenge Bedingung wird nur von sehigen Funk-
tionen erfllt. Die Einschréankungen, die sich aus diesetiiping ergeben, lassen
sich bereits aus einigen notwendigen (nicht hinreichepBedingungen fiur cha-
rakteristische Funktionen erahnen:

e Esgilt stetdQ(f)| < 1; fur f=0 gilt das Gleichheitszeichen.

e Q(f) ist gleichmalRig stetig, d. h. zu jedem> 0 existiert eind > 0, sodass
fur alle f1,fo mit | f1 — fao] < dimmer|Q(f1) — Q(f2)| < € qilt.

e Furjedesreelld gilt Q(—f) = Q(f)*.

Des Weiteren treten bei der Spektrumsformung dudp¢li) zusatzliche Probleme
auf:
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e Es lasst sich zeigen, dass eine Dampfung des kontinuieriSipektrums an
einer bestimmen Frequenz mit Hilfe voy( f) eine Verstarkung des diskre-
ten Spektrums an derselben Frequenz bewirkt, und umgekéihHilfe von
Q(f) ist es also nicht mdglich, Energie zwischen verschiedemegquenzen
zu verschieben, sondern lediglich zwischen dem diskraterdem kontinu-
ierlichen Anteil.

e Wirde der TH-Code eines UWB-Gerates zur Spektrumsformangen-
det werden, so ware die Menge der Codewoérter zur Nutzemreneinge-
schréankt, bzw. die verwendeten Codewdrter kdnnten nidrgiaa moglichst
geringe ISI optimiert werden. Die ISI zwischen UWB-Gerateirde also
zwangslaufig steigen.

Aus den oben genannten Grunden erscheint eine Anpassurigpg&iums mit
Hilfe von Q(f) nicht als sinnvoll und wird im Rahmen dieser Arbeit nicht tgei
verfolgt. Im Folgenden werden somit fir TH-Codes auss@litd Gleichvertei-
lungen untersucht.

3.4 Leistungsdichtespektrum fir verschiedene Mo-
dulationsarten

Im Folgenden wird das allgemeine LDS aus (3.19) auf versigime Modulations-
arten und TH-Codes angewendet, welche alle als Speziaifeds allgemeinen IR-
UWB-Senders aus (3.18) beschrieben werden kénnen [6, 59].

3.4.1 Keine Modulation, kein Time-Hopping

Zunéchst soll die Problematik der diskreten Spektralti@e einem sehr einfachen
Sonderfall gezeigt werden. Es wird hierzu angenommen, kieasTH-Code ver-
wendet wird und keine Modulation erfolgt. In diesem Falldsitie Pulsey,(¢) und
p1(t) identisch und werden durch(t) ersetzt. Ohne TH-Verschiebung reduziert
sich die Dichte vory auf die Dirac-Funktion, worau®(f) = 1 folgt. Das LDS
vereinfacht sich zu

o0

=gk 5 0 (F)r (B

n=—oo



3.4 Leistungsdichtespektrum ftir verschiedene Modulgtoten 61

30

25f ]

20 ]

15¢ 1

LDS in dBm/MHz
=
o

5, -
O, -
B ‘ ’ ‘ |
" I
0 2 4 6 8 10
Frequenz in Hz % 10°

Bild 3.10 Leistungsdichtespektrum ohne Modulation, ohne Time-Hugp

1 , 1 \
+ =2 P(f) = =4 P(f) P*(f)

-7 2 (@)l 7).

In diesem Fall besteht das Spektrum ausschliel3lich ausetikskSpektralanteilen.
Dies ist schon aus der Tatsache offensichtlich, dass daslQigterministisch und
periodisch ist.

Die FCC-Messbestimmungen sehen eine Mittelung der LajsiberF, = 1 MHz
vor (siehe Abschnitt 2.2). Nach dieser Integration erh&@hrdas LDS

oo

Do i (f) = T21F0 :Z (P (%)‘Zrectﬂ) (f - %) . (3.21)

— o0

Bild 3.10 zeigt das LDS aus (3.21). Die Werte des LDS sind dafe auch in
den folgenden Bildern nicht absolut, sondern lediglictatielzu einer beliebi-
gen Leistung zu interpretieren. Obwohl die diskreten Sjdlktien kontinuierlich
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werden, ist das LDS auf schmale Frequenzbereiche konegnind enthalt Fre-
guenzspitzen mit dem Fakt%lT0 gegeniber dem LDS eines Pulses.Bainen
von den Regulierungsbehdrden fest vorgegebenen Werthégingt die Hohe der
Frequenzspitzen vom nominalen Pulsabstérab. Die Pulswiederholfrequer#
muss jedoch immer mindestens so grol3 wie die Datenratedsefir jedes Symbol
mindestens ein Puls gesendet werden muss. Der Erhoéhurifj sod also vor al-
lem bei hoheren Datenraten enge Grenzen gesetzt. Zur Eingaler Maske muss
demnach bei fehlendem TH-Code die Sendeleistung signifreauziert werden.

3.4.2 Keine Modulation, mit Time-Hopping

Im vorigen Abschnitt wurde gezeigt, dass ohne TH-Code eafdgr Teil der zur

Verfigung stehenden spektralen Maske nicht genutzt wekden, da in den Fre-
guenzspitzen die Maske eingehalten werden muss und inali@eren Frequenz-
bereichen das Signal deutlich unterhalb der Maske liegtFttgenden wird der
Einfluss des TH-Codes untersucht, wobei die Modulationewvieih vernachlassigt
wird. Der TH-Code wird durch seine charakteristische Fiomk€&)*(f) beschrie-

ben. Man erhalt das LDS

B () = 7 [P [|Q(f)2% > 6(f—%)+1—|@(f>|2]. (3.22)

n=—oo

Wie bereits in der allgemeinen Gleichung (3.19) deutlicihdwhatQ(f) einen
groRen Einfluss auf das LDS. Die Terme |Q(f)|? und|Q(f)|? teilen die Energie
des Pulse$P(f)|? in die kontinuierlichen und diskreten Spektralanteile. dds
LDS bewegt sich, abhangig vap( f), zwischen den beiden Grenzfallen eines rein
diskreten und eines rein kontinuierlichen Spektrums. IfeFQ(f) = 1 (kein
Time-Hopping) entsteht ein rein diskretes Spektrum, imeF@I(f) = J(f) (der
TH-Code ist gleichverteilt mit beliebig groRen und konterlichen Springen) ein
rein kontinuierliches Spektrum.

Aus (3.22) kann geschlossen werden, dass im Grenzfall antgr Mernachlas-
sigung der Modulation ein rein kontinuierliches Spektrurneegt werden kann.
Dieser Grenzfall ist jedoch aus mehreren Grunden nichisieddar. Unendliche
zeitliche Spriunge des TH-Codes wirden — abgesehen von wimdier techni-
schen Realisierbarkeit — eine unendliche Verzdgerungesgrgleten Daten bewir-
ken. Daruber hinaus verursachen grof3e TH-Spriinge ISI innvegeszenarien.
Aus diesen Grinden wird die maximale Verzégerung nie gréldeder nominelle
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Pulsabstand’ gewahlt.

Wie schon in Abschnitt 3.3 beschrieben, kommt man beim ¥&hlverschiede-
ner Dichteng(t), die nur in endlichen Intervallen von Null verschieden sind
dem Ergebnis, dass die triviale Lésung, ein gleichvedeiflufallscode, die bes-
ten Ergebnisse liefert. Fir gleichverteilte Codes gilt) = +recty(¢), woraus

Q(f) = 2Th) — sing(#T'f) folgt. Man erhalt das Spektrum

T f
B.o(f) :%|P(f)|2 sind( wa Z 5(f %) +1-sin¢(xTy)
1 2 -]. .
= =P/ _?5(1’) +1-— smc?(wa)] : (3.23)

Das diskrete Spektrum befi=0 kann vernachlassigt werden, d& f) keinen
Gleichstromanteil besitzt. Bei einem Ub&r gleichverteilten Zufallscode ver-
schwindet demnach das diskrete Spektrum vollstandig. lInriegeszenarien ver-
ursacht jedoch selbst eine Gleichverteilung tBeroch ISI, deren Starke von der
Lange der Kanalimpulsantwort abhangt. Um diese ISI zu dniieken, muss die
maximale Verzogerung des Codes um ein entsprechendeszitbrvall verrin-
gert werden. Fir realistische Parameter kann davon ausgegaverden, dass der
Pulsabstand und damit die Verzogerung des Codes um eiratias groler als
die Pulslange ist. In diesem Fall erzielt man die beste dniiekung des diskreten
Spektrums, wenfl’ ein ganzzahliges Vielfaches der maximalen Verzdgerung des
Codes ist, da dann die Nullstellen der sinc-Funktion aufdezuenzen des diskre-
ten Spektrums fallen. Je langer die maximale Verzogerusgodeles relativ za@”
ist, desto mehr Frequenzen werden unterdrickt.

Bild 3.11 veranschaulicht das LDS von (3.23) nach der Iatiégn GberF, mit
einem UberT'/2 gleichverteilten TH-Code. D&( f) nur flr niedrige Frequenzen
hohe Werte besitzt und fur hohe Frequenzen stark gedanpftirsl das diskre-
te Spektrum fur hohe Frequenzen immer starker unterdriekie zweite diskrete
Spektrallinie wird zudem vollstéandig unterdrtckt.

3.4.3 Einfluss der Modulationsarten

Im Folgenden wird der Einfluss der wichtigsten IR-UWB-Maatlivnsarten unter-
sucht. Da durch zuféllige Daten erzeugte Modulationentzlishe stochastische
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Bild 3.11 Leistungsdichtespektrum ohne Modulation, mit Time-Hoygpi

Elemente darstellen, wird sich, abh&angig von der Moduts@ot, Energie vom kon-
tinuierlichen auf den diskreten Anteil des Spektrums Jaezen.

Zunéchst wird OOK untersucht. Mit (2.7) auf S. 18 folgt

Boa(f) = o [P [’Qg)’ LS a(r- 2y el ]

n=—oo

(3.24)

Bild 3.12 veranschaulicht das Spektrum nach der Filteruigsgnmit einem tber
T'/2 gleichverteilten TH-Code. Beim Vergleich des LDS ohne Mation und mit
OOK ((3.23) und (3.24)) fallt auf, dass die Energie des ditkm Spektrums um die
Halfte reduziert wurde. Die Vermutung, dass Modulation fgreevom diskreten
ins kontinuierliche Spektrum verschiebt, ist also zutred.

Ahnlich wie fur OOK kann auch das LDS fur PPM berechnet werdars (2.9)
auf S. 20 folgtP(f) = Pi(f) = Po(f) exp(j27Af), und damit
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Bild 3.12 Leistungsdichtespektrum fiir OOK, mit Time-Hopping

Bu() = 1 PN |IQUP o) f 32 o (7 - 1)

n=—oo

+1—1Q(f)* cos*(wAS)|.

Bild 3.13 zeigt das entsprechende Spektrum. PPM bewirkt@ampfung der cha-
rakteristischen Funktion mibs? (A f). Da die Verschiebung jedoch in der Gro-
Renordnung der Pulslange liegt, der Pulsabstand aber iNelsgmo3er ist, ist diese
Dampfung wesentlich schwacher als diejenige von OOK. BeK@@rden also die
diskreten Spektrallinien besser gedampft als bei PPM.

Fir PAM gilt mit (2.8) auf S. 19 fur das LDS
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Bild 3.13 Leistungsdichtespektrum fur PPM, mit Time-Hopping
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NIPOIE = PP = PP+ PP
_ % PO (3.25)

Erstaunlicherweise verschwindet das diskrete Spektruma4dd vollstandig. Dies

ist umso bemerkenswerter, da dieses Ergebnis unabhangiderocharakteristi-
schen Funktior@( f) ist und selbst dann zutrifft, wenn kein TH-Code verwendet
wird. Der TH-Code wird also nicht zur Glattung des Spektrdoas6tigt und kann
deshalb auf andere Randbedingungen optimiert werdenazfBninimale Storun-
gen durch MAI. Dies wird jedoch mit einem erhdhten Hardwafeand erkauft,
da fir PAM die Mdglichkeit bestehen muss, Pulse zu negieren.

In diesem Abschnitt wurden ausschliel3lich die Eigensenadon IR-UWB-Sig-
nalen mit einem Puls pro Symbol betrachtet. Es ist mogligtl,q) fir den Fall
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von N Pulsen pro Bit zu verallgemeinern. Es zeigt sich, dass isetireFall ftr
OOK und PPM die Energie im diskreten Spektrum geringfugigrmunt, da durch
die Information, das$v Pulse mit demselben Symbol moduliert werden, die Un-
gewissheit tiber das Signal abnimmt. Da aber durch diesesisg umfangreichen
verallgemeinerten Gleichungen wenig neue Informatioreamognen werden kon-
nen, werden diese im Rahmen der vorliegenden Arbeit nidirieelt.

3.5 Zusammenfassung

In diesem Abschnitt wurden die stochastischen Eigensshafbn IR-UWB-Sig-
nalen untersucht. Es wurde gezeigt, dass sich die Amphiweteeilung von IR-
UWB-Signalen stark von der Amplitudenverteilung von gaerfeiltem Rauschen
unterscheidet (Bild 3.2). Als Folge davon unterscheideh slie Storwirkung auf
andere UWB-Gerate von AWGN-Storungen. Es wurde eine asahg Beschrei-
bung der MAI zwischen IR-UWB-Systemen vorgestellt, welche simulativen
Ergebnisse sehr gut beschreibt (Bild 3.8). Die analytisbschreibung der spek-
tralen Eigenschaften zeigt, dass die diskreten Spektalarein grol3es Problem
darstellen konnen. Diese konnen jedoch mittels TH-Coddeungsvoll bekampft
werden (Bild 3.12). Bei PAM kdonnen auch ohne TH-Codes dikrdien Teile des
Spektrums unterdriickt werden. Die Ergebnisse dieses &apiterden in den fol-
genden Kapiteln genutzt, um die MAI zwischen verschiededévB-Systemen
zu verringern (Kapitel 4) und die spektralen Eigenschaftam UWB-Signalen an
Frequenzmasken anzupassen (Kapitel 5).



4 Storunterdrickung zwischen
UWB-Systemen

Aufgrund der prinzipiellen Funktionsweise von UWB als QagrSystem missen
UWB-Systeme robust gegentber Storungen sein. Insbesosdet sie anderen
UWB-Systemen bzw. anderen Piconetzen des gleichen Systiensicht aufei-
nander synchronisiert sind, ausgesetzt, was zu erhehlti@ungen fihren kann.
In diesem Kapitel werden Vorschlage fir eine Erhéhung désturgsfahigkeit in
MAI-Szenarien sowohl fur inkoharente als auch fur koh&dtmpfanger hergelei-
tet und deren Leistungsfahigkeit simulativ untersucht.

Aus der Literatur bekannte Ansétze fir eine Storunterdriigksetzen immer eine
Form von Kooperation voraus. Eine sehr aufwendige und inPdaxis kaum zu
realisierende Annahme flr Kooperation ist, dass die THeSatkr Nutzer aufei-
nander optimiert und alle Nutzer aufeinander synchrortisiad [18]. Unter dieser
Annahme kénnen entweder orthogonale Codes [37] oder FovmemMultiuser-
Detektion [40, 78] genutzt werden. Abgesehen von der hohemexitat von
Multiuser-Detektoren ist eine Synchronisation zwischersehiedenen Piconetzen
schwer zu realisieren. In [16] wird die Annahme von synclsienten Netzen fal-
lengelassen. Es werden Bedingungen fir die MAI in Abhargjigkes TH-Codes
angegeben und durch eine sehr rechenintensive Suche tgercglichen Codes
optimale TH-Codes gefunden. Dennoch wird auch fir diesesafmeine Koope-
ration zwischen den Nutzern vorausgesetzt, da die WahlldeCddes koordiniert
wird. In realen Szenarien ist es jedoch durchaus realstaass gar keine Koope-
ration zwischen verschiedenen UWB-Geréaten besteht, tiaasich verschiedene
UWAB-Dienste einen physikalischen Kanal teilen kdnnen.

Die im Folgenden vorgestellten Ansatze fir inkoharente kottirente Stérunter-
drickung setzen keinerlei Kooperation der Storer voraes. Weiteren ist ledig-
lich der Empfanger von den Modifikationen betroffen, nigdtgch der Sender. Die
Anwendung dieser Techniken verlangt demnach keine Moeifinig der physika-
lischen Schicht, sondern stellt eine optionale Verbesgpdeés Empfangers dar. Da
der Einsatz von inkoh&renten Empfangern vor allem im Bargan sehr preis-
werten Geréten sinnvoll erscheint, wurde beim Entwurf déruterdriickung far
inkoharente Empfanger grof3er Wert auf eine geringe Konitikegelegt. Da ko-
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harente Empfanger eine hohere Komplexitat aufweisen divierde beim Ent-
wurf einer kohérenten Storunterdrickung eine hohere Kermglt zu Gunsten ei-
ner besseren Leistungsfahigkeit der Stérunterdrickuigglassen. Die Auswir-
kungen von UWB-Storern auf die BER eines koharenten UWB-angers wur-
den in Abschnitt 3.2 ausfuhrlich behandelt. Die in Absdvhi2 behandelte koha-
rente Storunterdrickung baut auf den in Abschnitt 3.2 ge®oan Erkenntnissen
auf.

Die in diesem Kapitel vorgeschlagenen Ansétze setzen dih IRPUWB-System
voraus. Sie kdnnen jedoch leicht auf andere Modulatioesdlir IR-UWB wie
OOK oder PAM ubertragen werden. Sofern nicht anders angegdieziehen sich
die simulativen Ergebnisse auf einen einzelnen Stérerjathadse stochastischen
Eigenschaften des Storsignals bei einem einzelnen Stadrstéaksten von AWGN
unterscheiden (siehe Bild 3.8 auf S. 55). Die gezeigten IRgsistellen damit den
~worst-case“-Fall dar, falls keine Storunterdriickungahgefuhrt wird.

4.1 Storunterdrickung bei inkoharenten UWB-Sys-
temen

Wie in Abschnitt 2.4.5 dargestellt, besitzen inkoharenWRJEmpfanger keinen
Korrelator, sondern schatzen die gesendeten Daten leldiglis der Energie in
bestimmten Zeitintervallen. Inkoharente Empfanger siaduich empfindlich ge-
genuber Storungen, insbesondere gegentber MAI. Bedinghdlren einfachen
Empfangeraufbau sind die Mdglichkeiten zur Stérunterkiniag jedoch begrenzt.
Es stehen pro Symbol lediglich di¢ - N Integrationsergebnisse der Matifur
eine Storunterdrickung zur Verfigung.

Da keine weiteren Informationen tber die Storer zur Verfigystehen, kann eine
Storunterdriickung lediglich Uber die stochastischen iiSgkaften der Storer er-
reicht werden. Das durch einen Mehrwegekanal mit unbekarfPtaddampfungen
%(Uk’) und Pfadverzdgerunge;ik) verzerrte Signa&ﬁ,’f) (t) desk-ten UWB-Senders
l&sst sich durch

w
s(t) =AMt —7)
w=1

beschreiben, wobéi” die Anzahl der Mehrwege darstellt. Falls alle Storer mit der
gleichen Leistung empfangen werden, folgt fiir das empfa@dagnal
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1
smt:sgg)t—i—— sﬁ,’f)t—i—nt,
Rz (t) (t) S-SIR,; (t) +n(t)
wobei s\ (t) das Signal des Nutzers undt) das AWGN darstellt.

Um eine Abschatzung der stochastischen EigenschaftenldereBte vonB zu
bekommen, wird die Integration durch eine endliche Sumnes Abtastwerte des
Signals bei einer geniigend kleinen AbtastZéjtzwischen zwei aufeinander fol-
genden Abtastwertefa genahert:

/ [sre(D)dt = Ts > [sralte)].

0

Ohne Storer folgt

2

Bli;~Ts >

t[e[Tl,TQ]

5 A5t~ )
wes;

+N(0,0%) > AWt =) + IV (0702)]2},

wes;

wobei &; die Menge der Mehrwege darstellt, die in deten Integrationsbereich
fallen. Da Pulsform und AWGN mittelwertfrei und unkorretieueinander sind,
verschwindet der mittlere Term. Folglich id8); ; x?-verteilt. Die Parameter der
x2-Verteilung unterscheiden sich furr verschiedene ZeilemBg sind jedoch in-
nerhalb einer Zeile konstant. Demnach sind die stochastis&igenschaften in-
nerhalb einer Zeile voB unabhangig vom Mehrwegekanal, solange keine Sto-
rer auftreten. Diey2-Verteilung resultiert nicht aus der Annahme eines Rayleig
Kanals, sondern aus der Energieverteilung des gauf3vent&hauschens. Die sto-
chastischen Eigenschaften zwischen den Elementen eiaéie $gingen stark von
den Kanaleigenschaften ab. Da diese Eigenschaften nusskiwer durch die in
Abschnitt 2.4.5 beschriebene Hardware des inkoh&rentepfdfigers geschéatzt
werden konnen, werden sie im Folgenden als unbekannt fuEdgpfanger an-
genommen.

Falls UWB-Storer auftreten, kdnnen die Zeilen Bnveder alsy?-verteilt noch als
unabhéngig vom Mehrwegekanal angenommen werden. Stedtdeathalten eini-
ge wenige Elemente voB, die durch Storer verfalscht werden, sehr hohe Werte.
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Da die Integrationszeif; sehr viel gréf3er als die Pulslange ist, ist die Wahrschein-
lichkeit von destruktiver Interferenz sehr viel kleines die Wahrscheinlichkeit von
konstruktiver Interferenz. Folglich werden die Effektenvaestruktiver Interferenz
im Folgenden vernachlassigt. Diese Zusammenhdnge konmesinke Storunter-
driickung mit geringer Komplexitat genutzt werden [20].

4.1.1 Nicht-adaptive Stérunterdriickung

Anstatt alle Werte voB bezuiglich eines Integrators tber alle empfangenen Pulse
aufzuaddieren ((2.20) auf S. 35), werden diese zunachai Matrizen C, der
DimensionL x N geschrieben:

[Ck]m,n = [B]’im+Ak/tO L

Damit enthélt jede€”;, die zu einem Sendesymbol gehérenden Integrationsergeb-
nisse. Da ohne Stdrungen alle Werte innerhalb einer Zedielgwéren, sind die
groRten Werte innerhalb einer Zeile am wahrscheinlichdtenh Storer verfalscht
und sollten deshalb nicht in die Schatzung des Symbols eff#h. Dazu werden
die Werte vonC,, derart auf die MatriXD; abgebildet, dass jede Zeile vom nied-
rigsten zum hdchsten Wert sortiert ist. Anstatt nun analo¢z20) auf S. 35 alle
Werte einer Zeile zu addieren, werden étdndchsten Werte ignoriert:

i L N-P
Sh = Z Z [Dilin
=1 n=1

Der ParameteP gibt die Selektivitat der Storunterdrickung an. Im Fall vor= 0
wird kein Puls ignoriert und die Stérunterdrickung hat keik:ffekt. Je groRReP,
desto mehr Storer werden unterdriickt, desto mehr Sigrgiiengeht aber auch
verloren. Folglich ist zu erwarten, dass die hier vorgéist8ltorunterdriickung die
BER in den Fallen, in denen Stérungen durch UWB-Storer daren, verbessert,
gleichzeitig jedoch die BER in den Fallen, in denen Stérundigrch AWGN do-
minieren, verschlechtert. Im Grenzfall eines ausschitaRlurch AWGN gestorten
Empfangers lasst sich die Verschlechterung der Bitfehlerdirekt Giber den Ver-
lust der Empfangsleistung bestimmen. Da vérempfangenen Pulsef verloren
gehen, verschlechtert sich die BER um

p
101g (1 - N) dB. (4.1)
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| Parameter | Wert |
Pulse pro Symbol N =11
Anzahl der Integratoren O =20
Pulswiederholrate T-! =11 MHz
Pulsform zweifach abgeleiteter Gaul3puls
Modulation bindres PPMK = 2)
Headerlange H = 20 Symbole
Anzahl der TH-Zeitschlitze N, =20

Tabelle 4.1Simulationsparameter

' —p=0 ||
—-=—-P=1 ||
E —*—P=2
- —=-P=4
§, P=10
10° |
[ast
ca)
m
1074 -
10_3 I I L I
-10 -8 -6 -4 -2 0

SIR in dB

Bild 4.1 BER bei unterschiedlich starker Storunterdriickung in Medgeausbreitung
mit einem Stoérer, KM 1, ohne AWGN

Die Leistungsfahigkeit der vorgeschlagenen Stoéruntefdmig wird im Folgen-
den anhand von Simulationen untersucht. Alle Simulatiauistorunterdriickung
fur inkoharente UWB-Empfanger wurden mit dem in Abschni® 2orgestell-
ten IEEE-Kanalmodell durchgefuhrt. Die empfangerspechign Parameter sind
in Tabelle 4.1 aufgefuhrt. Bild 4.1 zeigt die BER eines inknten Empfangers
mit Stérunterdriickung in Mehrwegeausbreitung (KM 1) mitean Stérer ohne
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1

BER

SIR in dB

Bild 4.2 BER bei unterschiedlich starker Storunterdriickung in Megeausbreitung
mit einem Storer, KM 1, mit AWGN

AWGN. Die Selektivitat der Storunterdriickung wurde zweschP? = 0 (keine
Storunterdrickung) uné® = 10 (maximale Storunterdriickung) variiert. Man er-
kennt, dass eine Erhéhung véhzu immer niedrigeren BER Uber den gesamten
untersuchten SIR-Bereich fuhrt. Allerdings wurde der Satian in Bild 4.1 kein
AWGN hinzugefugt. In reinem AWGN ohne Mehrwege und Stordtehdie Stor-
unterdrickung mit? = 4 einen Verlust vori.96 dB bewirkt (Gleichung (4.1)).

Bild 4.2 zeigt die gleiche Storsituation, jedoch mit AWGNie[Rauschleistung
wurde so gewahlt, dass ohne Storunterdriickung AWGN und Wefe ohne Sto-
rer eine BER vor2,5-10~3 verursachen. Diese BER erscheint in Bild 4.2 als untere
Schranke fiir sehr hohe SIR, falls keine Stérunterdrickemgendet wird. Durch
den Einfluss von AWGN verringert sich der Gewinn der Stordrigckung. Far
hohe SIR verschlechtert die Stérunterdriickung sogar die.Ekes lasst sich da-
mit erklaren, dass die Stérunterdriickung durch den VednsEmpfangsleistung
mehr zuséatzliche Bitfehler erzeugt als durch das EntfedenStérer gewonnen
wird, sobald der Einfluss des AWGN gegentber dem Einfluss tesilgerwiegt.
Es fallt auf, dass sich alle Kurven in einem SIR schneidennkgdrigere SIR fallt
die BER mit steigenden®; flr hbhere SIR steigt die BER mit steigendétn
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Zusammenfassend lasst sich sagen, dass die vorgestélitmterdrickung einen
Algorithmus mit sehr geringer Komplexitat darstellt, mérd die Leistungsfahig-
keit von inkoharenten UWB-Empféangern in MAI-Szenarieh.dSzenarien, in de-
nen die BER primé&r von Stérern verursacht wird, verbesserten kann. Aller-
dings wird die Verbesserung in MAI-Szenarien mit einer ggeren Leistungsfa-
higkeit in AWGN-dominierten Szenarien erkauft, da Teile 8enalenergie nicht
fur die Schatzung des Symbols verwendet werden. Es wirdiaseer ein Kom-

promiss zwischen diesen beiden Szenarien eingegangen.

Falls der Empfanger die Information hétte, ob der augeklotize Kanal durch
MAI oder AWGN dominiert ist (oder dies aus dem empfangengmn&lischatzen
konnte), kdnnte die Storunterdriickung im Falle von AWGNrdaerten Kanalen
abgeschaltet werden. In diesem Fall ware die BER fur niedsidiR so gut wie bei
der oben vorgestellten nicht-adaptiven Storunterdrigktiir hohe SIR wirde sich
die BER jedoch gegentiber einer deaktivierten Storuntekanig nicht verschlech-
tern. Eine solche adaptive Stérunterdriickung wird im Faodg untersucht.

4.1.2 Adaptive Stérunterdriickung

Die im vorherigen Abschnitt vorgestellte nicht-adaptiv@r8nterdriickung kann
verbessert werden, falls der Empfanger Informationentmariiesitzt, ob der Kanal
durch starke Stérer dominiert wird. Im Folgenden wird daanisgegangen, dass
der Empfanger diese Information nicht vom Netzwerk mittigtekommt, sondern
aus dem empfangenen Signal schatzen muss. Die einzigembtionen, die dem
Empfanger zur Verfligung stehen, sind somit die MatriAeand B.

Der optimale Ansatz zur Entscheidung, ob der Kanal von &tdieminiert wird,
ist die Schéatzung der Verteilungsfunktion der Elemente Borwenn die Vertei-
lung der Integrationsergebnisse der Verteilung ohne S#ireelt, kann angenom-
men werden, dass sich keine dominanten Storer im Kanal leefindie bereits
erwahnt, verursacht AWGN ohne ein Signal ejpteVerteilung, deren Parameter
nicht nur in einer Zeile, sondern in der gesamten Matrix kamssind. Das Signal
schlagt sich als zusatzlicher Offset nieder, der innerbadbr Zeile konstant ist. Je
groRer die Leistung von zusatzlichen Stérern gegentibe®\I&N-Leistung wird,
desto weniger ahnelt die Verteilung eingf-Verteilung. Wie bereits im vorigen
Abschnitt gezeigt, hat ein Mehrwegekanal, der wahrendseifakets konstant ist,
lediglich Einfluss auf die Zusammenhange zwischen den Zdiée Matrix, jedoch
nicht innerhalb einer Zeile. Dies ist bereits in der Annahdaess die Signalenergie
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in einer Zeile konstant, aber zwischen Zeilen unterschubdt, enthalten.

Der optimale Ansatz zur Entscheidung, ob sich Stérer im Klaefnden, lasst sich

in zwei Schritte unterteilen. Zunachst werden unter derakme, dass sich keine
Storer im Kanal befinden, d. h. dass das Signal nur durch AWGMN Mehrwe-
ge verfalscht wird, dig) + 1 Parameter (die Signalenergie in jeder Zeile und die
Leistung des AWGN) derart bestimmt, dass der Fehler zwisdee daraus folgen-
den Matrix und der aus dem Empfangssignal berechnetenMuatiglichst gering
ist. Nun kann mit Hilfe des ?-Tests oder des Kolmogoroff-Tests [49] festgestellt
werden, inwieweit die Annahme einer AWGN-Storung zutri@bwohl in der Li-
teratur Ansétze zur Beriicksichtigung dérVerteilung zur verbesserten Detektion
von codierten UWB-Signalen bekannt sind [11], ist dieses&n zur Detektion
von Storern bei weitem zu aufwendig, um in einem Empfangetementiert wer-
den zu kénnen, da zum Empfang jedes Bits ein Optimierung$gmogelost wer-
den musste. Insbesondere widerspricht ein solcher Algatis dem Konzept einer
kostengunstigen und energieeffizienten Architektur, veieypischerweise fir in-
koharente UWB-Empfanger angedacht ist [65].

Deshalb wird im Folgenden ein suboptimaler heuristischesadz gewahlt, der
trotz seiner geringen Komplexitat sehr gute Ergebnisseler®azu wird in jeder
Zeile vonB der Medianwert berechnet und von jedem Wert abgezogen. @er M
dianwert wird anstelle des Mittelwertes benutzt, damingwelle Storer, die grolie
Abweichungen verursachen kdnnen, keinen zu grof3en Eirilissn. Dann wird
die Varianzo? der neuen Werte voiB bestimmt. Fir ein konstantes Signal-zu-
Rauschverhaltnis (endbignal-to-Noise RatioSNR) wird sich die Varianz voi3
erhohen, falls die Leistung der Storer zunimmt. Der Empéaimgiisste also? mit
der Varianz vergleichen, die aus dem aktuellen SNR erweaiitelt Falls der Un-
terschied einen bestimmten Wert Gberschreitet, konngekesStorer angenommen
und die Storunterdriickung aktiviert werden. Das Problestdbg darin, das aktu-
elle SNR zu bestimmen. Unabhéangig davon, ob die VarianZB/dxeim Empfang
eines Bits oder die Varianz voh wahrend der Kanalschatzung berechnet wird, der
Empfanger weil3 nie, ob sich aktuell Storer im Kanal befindah die Varianz der
Matrizen erhdhen.

Es wird also ein Kriterium benétigt, das idealerweise numv8NR, aber nicht
vom SIR oder dem Mehrwegekanal abhangt, oder zumindestéstiar vom SIR
abhangt alsr2. Dazu wird wahrend der Kanalschatzung jede Zeile yovom
niedrigsten zum hochsten Wert sortiert. Falls starke $&xistieren, werden diese
mit grol3er Wahrscheinlichkeit Matrixelemente mit grol3eekie erzeugen. Des-
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BER

SIR in dB

Bild 4.3 BER mit und ohne adaptiver Storunterdrtickung in Mehrwegleaitung mit
einem Storer, KM 1, mit AWGN

wegen werden in jeder Zeile die hochsten Werte geléscht. Anschliel3end wird der
Medianwert in jeder Zeile subtrahiert und die Variarfzder resultierenden Matrix
der DimensiorO x (H - (N — P)) berechnet. DaZ nur schwachg? jedoch stark
vom SIR abhangt, ist das Verhéltnis

ein Mal3 fur das Verhéaltnis aus SNR und SIR im Kanal und kanektials Ent-
scheidungskriterium der adaptiven Storunterdrickungigemverden. Fallg gro-

Rer als ein festgelegter Weng ist, wird eine hohe Storleistung angenommen und
die Storunterdriickung aktiviert. Fajps< pg, wird die Stérunterdriickung nicht ge-
nutzt. po muss optimalerweise so gewahlt werden, dass in Bild 4.2 iief\Serte
links des Schnittpunkts die Storunterdrickung aktiv isigl @iir Werte rechts des
Schnittpunkts die Storunterdriickung deaktiviert bleibt.

Die Bilder 4.3 und 4.4 zeigen einen Vergleich zwischen deRB©n adaptiver,
nicht-adaptiver, sowie deaktivierter StoérunterdriickangkM 1 und KM 2 bei ei-
nem einzelnen Storer fii, = 5. Es zeigt sich in beiden Fallen, dass die adaptive
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BER

-3

10 | |

-10 -5 0 5 10
SIR in dB

Bild 4.4 BER mit und ohne adaptiver Storunterdriickung in Mehrwegleaitung mit
einem Storer, KM 2, mit AWGN

Storunterdrickung im Fall eines geringen SIR so gut wie ttiletradaptive Storun-
terdrickung ist, im Fall eines hohen SIR aber nicht schixchls bei deaktivierter
Storunterdriickung. In allen SIR-Bereichen kann also eptérale Leistungsfa-
higkeit erreicht werden. Obwohl in Bild 4.4 gegeniiber 4.@aal das SNR als
auch der Kanal gedndert wurde, ist das optimglalentisch.

Bild 4.5 zeigt die BER bei einem konstanten SIR von -5 dB alsk&on vonf,—g
bei einem einzelnen Stoérer und KM 1, erneut mit= 5. Bei einem solch ungiins-
tigen SIR sollte fur eine niedrige BER die Stérunterdriakunabhangig vorr-%
immer aktiviert sein. Dadurch kann fur diesen Fall die adegtorunterdrickung
niemals besser als die nicht-adaptive Stérunterdrickeirg $rotzdem erkennt
man, dass die adaptive Stérunterdriickung im Vergleich mint+adaptiven Stor-
unterdriickung kaum schlechtere Ergebnisse liefert undeb8térunterdrickun-
gen fur hohe]’%g deutlich bessere Ergebnisse liefern als bei deaktivi&ti@unter-
driickung. Damit bestatigt sich, dass durch adaptive Stérdruckung unabhangig
vom SNR die Existenz starker Storer ermittelt werden kann.

Mit steigender AnzahlS von Stérern arbeitet die vorgeschlagene Stérunter-

driickung jedoch immer ineffizienter. Spatestens w&rnm Bereich der Integra-
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BER

—+—P=0
—-©-P=4
_,|| =¥ P=4, adaptiv
10 T L Il
10 15 20 25 30

B
N in dB

Bild 4.5 BER mit und ohne adaptiver Storunterdrtickung in Mehrwegleaitung mit
einem Storer, KM 1, SIR=-5 dB mit AWGN

torenanzahO liegt, kann der Empfanger die einzelnen Storer nur sehr scke-
tektieren. Bild 4.6 zeigt das gleiche Szenario wie Bild 4e8loch mit 20 Storern
(S = O) mit gleicher Storleistung im Empfanger. Der Gewinn durels &ntfer-
nen der Storer ist bereits geringer als der Verlust der Engslaistung, weswegen
die BER bei nicht-adaptiver Storunterdriickung geringgigghlechter als diejeni-
ge bei adaptiver bzw. deaktivierter StorunterdrickungHét eine hohere Anzahl
von Storern vergrof3ert sich der Abstand zwischen der BERStigunterdrickung
und deaktivierter Storunterdriickung. Die BER von adap@itérunterdrickung ist
jedoch immer gleich der BER ohne Stérunterdriickung.

Simulationen mit verschiedenen Werten fur SIR, SNR undrsoteedlichen Kana-
len bzw. Ubertragungsparametern zeigen, dass das optigalear stark von den
Ubertragungsparametern in Tabelle 4.1 auf S. 72, aber kaumSIR, SNR oder
dem Mehrwegekanal abhangt. Da die Ubertragungsparamesigitdbei der Her-
stellung bekannt sind, kann also in jedem UWB-Empfangefesitesy, verwendet
werden.

Zusammenfassend lasst sich feststellen, dass der vdlgestiaptive Algorithmus
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BER

| —+—P=0
—-©-P=4
—%— P=4, adaptiv
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0

Bild 4.6 BER mit und ohne adaptiver Stérunterdriickung in Mehrwegleaaitung mit
20 Storern, KM 1, SIR=-5 dB mit AWGN

die BER im Fall von UWB-Stdrern verringert, ohne die BER invidsenheit von
Storern zu erh6hen. Da keine Schwellwerte zur Laufzeiidest werden mussen,
arbeitet der Algorithmus sehr robust und besitzt eine gerikomplexitat. Da die
Entscheidung zur Storunterdriickung fir jedes Bit neu leretcwird, tritt selbst
dann keine Verschlechterung des Algorithmus ein, wenndielstorsituation zwi-
schen zwei empfangenen Symbolen &ndert.

4.2 Storunterdrickung bei koharenten UWB-Syste-
men

Wie im vorigen Abschnitt gezeigt, sind die Moglichkeiterr @&o6runterdriickung
bei inkoharenten Systemen auf die Auswertung der Integrsgéirgebnisse be-
schrankt. Bei koharenten Empfangern kann jedoch direkiarkdrrelation zwi-
schen dem empfangenen Signal und dem Template eingegnifesten. Die Er-
gebnisse aus Abschnitt 3.2 lassen vermuten, gag$t) ((2.15) auf S. 28) nicht
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das optimale Template im Fall von MAI ist. Im Folgenden werdiedingungen
flr optimale Templates bezuglich der BER in MAI hergeleitet! mit Hilfe nume-
rischer Optimierung ausgewertet [60].

DaVy,s,)(a) linear vondp abhangt ((3.8) auf S. 47 bzw. (3.10) auf S. 48), ist die
Minimierung der BER aus (3.7) auf S. 47 gleichbedeutend mitMinimierung
des Intervalld (a) aus (3.12) auf S. 49, welches im Folgenden als Funktiorpyon
geschrieben wird:

min [ (pr). (4.2)

pT
Daa vom SIR abhangt, folgt, dass auch das optimale Template Ihvéia MAI
vom SIR abhangt. (4.2) ist jedoch nicht direkt anwendbam2inen istp(¢) eine
kontinuierliche Funktion und bietet damit unendlich vi€lesiheitsgrade zur Op-
timierung. Zum anderen musste die Bedingungfp) > o des Intervallsl an
unendlich vielen Stellen gepruft werden. Deshalb wird ingEaden (4.2) so um-
formuliert, dass ein endlicher Optimierungsvektor mitlestdvielen Nebenbedin-
gungen entsteht. Zunachst wipg (¢) durch eine endliche Fourierreihe genéhert,
wodurch ein endlicher Optimierungsvektor entsteht. DidiBgungks(6p) < a
wird mit Hilfe des Satzes von Markov-Lukacs in endlich vieldebenbedingungen
ausgedruckt.

4.2.1 Fourierapproximation des Templates

Im Folgenden werden die erstéd + 1 Koeffizientenc/ der Fourierreine einer
Funktion f(¢) benutzt, um eine Naherung

f() =9 { > Cfn¢m(t)}

der Funktionf(¢) in einem Intervall[—TTT,TTT] zu erhalten, wobeR{z} den Re-
alteil einer komplexen Zahl darstellt,

¢m(t) = exp (j27rmTiT>

fur die Basisfunktionen der Fourierreihe steht wide R x CM. Es gilt:

Om(—t) = ¢—m(t) = ¢ (2).
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Furm,n € N gilt:

T —
/qu )2 (1) dt — {T me=n
sonst

1 =n=0
/@mw%uwu={ men=t
J 0 sonst

Entsprechend wird der UWB-Pu}gt) durch dieM + 1 Koeffizientenc?, und
das Template(t) durch die Koeffizienter?” gendhert. Im Fall eines in AWGN
optimalen Templates ((3.14) auf S. 50 in (2.15) auf S. 28 esetyt) gilt fur die
entsprechende Naherungsfunktion

prolt {}:c ot )} {}:c (p_é)}.

Mit Hilfe der Beziehungi{z} = 1(z + 2*) erhalt man

Prolt) = % {fj {c{’nqﬁm <t+ %) + b e <t+ %)]

a2 (3]

=0
1 U ¢ t
2,,,?:0{{6 exp (j WmTT> b exp( J ﬂmTT>]
Orm—— | — 9 A
exp | j2mmy exp | —J 7Tm2TT

Mit sin(z) = 5- [exp jx) —exp(—jx)] folgt

prolt {Zﬂw(mfjﬂ%@}

(2.15) auf S. 28 entspricht demnach der Beziehung

A
P70 = j2sin <7Tm—> b (4.3)
Tr
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zwischen den Fourierkoeffizienten der Naherungsfunkhoigne entsprechende
Beziehung zwischen den Fourierkoeffizientép, 2, undcPr wird fur (3.6) auf S.
46 benotigt. Da sowohl(t) als auchpr (t) periodisch ifl’ sind, wird die aperiodi-
sche Faltung in (3.6) durch eine periodische Faltung darsstbei das Template
die LangeT, besitzt. Da aus (2.15) auf S. 28 folgt, dass(t) immer in einem
groRReren Intervall von Null verschieden ist al$), musspr(t) aul3erhalb des In-

tervalls [—%, TT} gleich Null sein, damit das Ergebnis der periodischen Ragltu
im Intervall [—%, %] mit dem der aperiodischen Faltung Ubereinstimmt, wobei

Tr — T, > T, erfullt sein muss. Dies kann durch Multiplikation ve#r(¢) mit
einer Rechteckfunktion erreicht werden. Das modifiziegmplatec(t) lasst sich
demnach als

c(t) = pr(t) - rect, (¢) (4.4)
schreiben, mit

1 fur ) < L
0 sonst

rect (t) = {

Die Rechteckfunktion regt (¢) lasst sich im Interval[—%,%] exakt durch eine
Fourierreihe

recty, (t) = R { cedtre gy (t)}

m=0

mit den Koeffizienten

2 T.
oot — = gin (7rm—> (4.5)
m™m TT

beschreiben.
Der Zusammenhang der Koeffizienten aus (4.4) lasst sich &ktaarstellen, wenn

die Koeffizienten:’” undcj; ™ zunéchst in Koeffizienten fiir komplexe Funktio-
nen

B o

f6y=">" el om()
unter Beachtung der Symmetriebedingungen bei reellentlundn transformiert
und die Koeffizienter!, spater wieder ricktransformiert werden. Es gilt folgender

Zusammenhang:
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1

=c farm > 0 .
2 {ém firm =20
Crn, =

Cm = < Cm firm =0 .
" 2¢,,  farm >0

cl, farm < 0

N[~

Da die Koeffizienter#/, nach der Transformation hermitesch sind, beschreiben sie
weiterhin eine reelle Funktion. Fur die Naherungsfunkties modifizierten Tem-
plates folgt aus (4.4):

M [e'e)
)= ETomt) Y em T dml(t)
m=—M m=—00
= Z Z el tte g o (8)

Mittels der Substitutiomn’ = m + n erhalt man

- Y @)

m/=—ocon=—M
(4.4) resultiert also fur die Fourierkoeffizienten in dezighung

M
~c Z ~pr ATectr,
Cm - Cn Cm—7cz' (46)
n=—M

Der Zusammenhang zwischen (4.4) und (4.6) kann anschaerktdrt werden, da
eine Multiplikation im Zeitbereich einer Faltung im Frequéereich entspricht.

Im Folgenden werden zur Naherung van) lediglich dieM + 1 ersten Koeffizien-
tenc§ bisc$, verwendet. Dadurch ig{t) auBerhalb des Intervalls-Z=, Z=] ledig-

lich an diskreten Stellen mit dem Abstaig /) exakt Null, an allen anderen Stel-
len entstehen durch das Gibbssche Phanomen Uberschwiigse. Uberschwin-
ger flhren zu Problemen bei der Optimierung. Die Unterduiagkvonpr(t) au-
Rerhalb des Intervall 2 ;5 ] in (4.4) kann durch eine sehr groRe Amplitude von
pr(t) in diesem Intervall ausgeglichen werden. Deswegen muzﬂsjﬂzllche Ne-
benbedingung eingefiihrt werden, dasgt) aul3erhalb vo —7, 7] kleiner als
eine gentgend kleine Konstamg ist.
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Ersetzt man in (3.6) auf S. 46 das Templaigt) durchc(t), so erhalt man die
modifizierte Stérfunktiorb(t)

oo

b(t) = [ pr)cl=(t = 7)) dr = p(t) (1) (4.7)

— 00

Fur die Naherungsfunktion bei Verwendung endlich vieleurk@rkoeffizienten
gilt:

Tr /2
o= | {Z“m } {ZC o H”} '
—Tr /2
Tr /2
—nt
[ 5 o (i)
Tr
—T /2 m=0n=0
t —
P exp <j27rn +mr m’)
Tr
‘. o —nt—m7T +nt
+ b, el exp (J% )
Tr
t — _
+ca*cz*exp<j2w" = m)]dT
Tr
. [ M
= 1S e+ et explizmme) + b, exp(—j2mme) + e
m=0

S

1 .
= Trfc§ + 50 { > Trch, s, bmlt )}
m=1

(4.7) entspricht also der Beziehung

C

, :{TTcgcg far m = 0 48)

m 1 sk
sTrch, cp, sonst

zwischen den Fourierkoeffizienten.
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4.2.2 Anwendung des Satzes von Markov-Lukacs

Im vorigen Abschnitt wurde die zu optimierende Funktjgi(t) durch eine endli-
che Fourierreihe genéhert, wodurch (4.2) durch eine Optumig Uber einen endli-
chen Vektor ersetzt werden kann. Des Weiteren wurden dieBeagen zwischen
der gesendeten Pulsform, dem Template im Empfanger undtdean$plitude di-
rekt Gber die Fourierkoeffizienten dargestellt. Ein waseProblem ist die Bedin-
gung, dass die Storfunktion in einem bestimmten Interyaldl. h. an unendlich
vielen Punkten, kleiner alg sein muss. Ein nahe liegender Ansatz ist, diese Be-
dingung an sehr vielen dicht aneinander liegenden Punkidiberprifen. Dabei
musste in Kauf genommen werden, dass die Storfunktion hersdiesen Punk-
ten unter Umsténden grofRer alsst. Gegebenenfalls misste die Schranke um ein
genugend groRResverscharft werden, um sicherzugehen, dass die Bedingung im
gesamten Intervall eingehalten wird.

Eine elegantere Methode ist jedoch, (4.2) auf S. 80 als @meli Optimierungspro-
blem darzustellen, indem die Bedinguhig(fp) > a als eine endliche Anzahl von
Nebenbedingungen ausgedrickt wird. Dies kann mit HilfeRges von Markov-
Lukacs [13, 41] erreicht werden.

Satz 1 (Markov-Lukacs) : Seib € R?2M+1 t,. ¢, € R undty < t;. Dann gilt fur
ein reelles Polynom vom Grat\/

2M
F&) =) bmt™ >0 Vte [tot]

m=0

genau dann, wenn eig € RM+! und einr € RM existieren, sodass

2

M 2 M—1
FO =D aqmt™ +E—to)(tr —t) | > rmt™ (4.9)
m=0 m=0

Es ist leicht einsichtig, dass (4.9) eine hinreichende Bguing ist, da die Betrags-
terme fur allet positiv sind und(t — to)(t1 — t) im Intervall [to,t1] positiv ist.
Interessant ist jedoch, dass (4.9) auch eine notwendige@aag darstellt.

Die Abbildung

_t+y

f(t) = =
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bildet die reelle Gerade konform auf den Einheitskreis @&bsllt eine eineindeu-
tige Verknupfung zwischehe R undy € [0,27) im Sinne von

t+J

t—J

dar. Zusammenhangende Kurven auf der reellen Achse wesddralth auf zusam-

menhangende Kurven auf dem Einheitskreis abgebildeteMittieser Abbildung
kann analog zu Satz 1 Folgendes gezeigt werden [13]:

exp(jp) =

Satz 2 Seic € R x CMty,t; € R, ty < ty undtg,t; € [0, 7). Dann gilt fur ein
komplexes Polynom auf dem Einheitskreis vom Grad

M
ft) =% { > cm¢>m(t)} >0 Vte [to,ti] (4.10)
m=0
genau dann, wenq € R x CM undr € R x CM~! existieren, sodass
M 2 M—1 2
F@O =1 amdm(®)] +R{do+drdr()} | Y rmom(D)] (4.11)
m=0 m=0
wobei
g = cos(a) +cos(f) —cos(B—a)—1 a>0
L sin(/3) a=0
0 {[1 — exp(jo)lfexp(j5) —1] @ >0 4.12)
J(1 —exp(jp)] a=0
_ o to _op L
o =27 » 1] 27TTT
Des Weiteren gilt:
M
ft) =% { > cm¢>m(t)} >0 Vié [to,ti]
m=0
genau dann, wenn
M 2 M—1 2
f(t) = Z Qm¢m(t) - gR{dO + d1¢1(t)} ) Z Tm¢m(t) (413)
m=0 m=0
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Um Satz 2 auf das Optimierungsproblem anwenden zu kénnendewealie ent-
sprechenden Beziehungen zwischen den Fourierkoeffinidmeotigt. (4.10) l&sst
sich als Fourierreihe einer komplexen Funktion ausdrticken

1 v 1 — -
=5 mgzj Conom (1) + 5 n;)c:m;(t) m_E_jM Cm G (1)-

Mit |z|? = z - z* ergibt der erste Term von (4.11):

2

M

Z Gm®m(t)| = a0 + @ ¢1(t) + @202(t) + - + qrr P (t)]

m=0
lao Far o1 (t) + @ada(t) + -+ qhrd—nm(t)]

= qmqoPm (1)
+ (qnay + av—145) da—1(t)
+ (M@ + qr—147 + avr—2qp) P2 (t)
+ .
+lqol* + |@a® + lg2” + - - - + qn
+ .
+ (@20 + Q1931 + 0qh—2) P—rm+2(t)
+ (9190 + Q01 —1) P—nm+1()
+ Qg $—m (1)
M
= Z Qm ¢m(t)
m=—M
mit
M—m
> Gnim Q) farm >0
Qm = J\;[Zi?n

> Gnqi_,, firm <0

n=0
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Entsprechend ergibt sich
2

M-1 M—1
Z Tm®m(t)] = Z Ry ¢ (t),
m=0 m=—M+1
mit
M—m—1
S Tuem T farm > 0
Ry = Mi?no—l '
doooTar farm < 0
n=0

Dady reell ist, kann (4.13) damit folgendermal3en formuliertaesr.

M M M—1
Z Cm®Pm (t) = Z QmPm (t) —dp Z R dm (t)
m=—M m=—M m=—M-+1
d M gr M2
1 1
- ? Z Rm—1¢m(t) - ? Z Rm+1¢m(t)'
m=—M+42 m=—M
Durch Koeffizientenvergleich erhalt man
1 dq
5 M = Qum — 7RM—1
1 d
5 CM-1= Qr—1 —doRpr—1 — %RM—2
1 d dy
“epo=Quo—doRar—9 — —Ry—s — —Ryy
2 2 2
: (4.14)
1 d dy
Za = Q1 —dol?y — ?1R0 - %Rz
Co — QO — doRO - ?R{leI}
Damit folgt aus Satz 2:
f(t) S a Vt ¢ [t07t1] <~ g1 (C7q7r7t07t17a’) =
Qv — S Ry1+ 3 cm
Qun—1 —doRy—1— B Ry—2+ ey
= O0pr41.1

Qo — doRo — R{d1R}} +co—a
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f(t)>a Vt¢ [toti] & ga2(c,q,r,to.tia) =

d 1
Qv —FRv-1—35¢cu
d 1
Qrv-1—doRy—1— 5 Ry—2— 5¢m-1
=0p411

QO — d()R() — %{leT} — Cp “+a

f(t) S a Vte [t07t1] = g3(c7q7r7t07t17a) =

Qu + LRy +icey
Qui—1 +doRpr—1 + B Ry2+ 2 ey
: =0n4121

QO + doRo + QR{leT} +cop—a

f(t) 2 a Vte [t07t1] = g4(c7q7r7t07t17a) =

d 1
Qv+ FRy-1—5¢m
d 1
Qrv-1+doRy—1+ G Ry—2—5¢Cm-1
. = 0rr+41,1,

QO + doRo + QR{leT} —cCo+a

wobei0,,, x eine Matrix mit Nullen der Dimensiof/ x N darstellt.

4.2.3 Formulierung des Optimierungsproblems

Aus den obigen Uberlegungen lasst sich ein numerisch lést@ptimierungspro-
blem aufstellen. (4.2) auf S. 80 besagt, dass diejenigéd?mi® ,,,.(t) gefunden
werden muss, fir die das Intervdllpr o,¢ ), in dem Bitfehler auftreten, moglichst
klein wird. Im Folgenden wird angenommen, ddégr ,,:) zusammenhéngend ist
und damit durch die Start- und Endpunkgeundt; beschrieben werden kann. Die
folgende Optimierungsbedingung kann jedoch auch dahemgkkerallgemeinert
werden, dasd(pr) aus mehreren Teilstiicken besteht, allerdings vergroiddrt s
dabei die Dimension des zu optimierenden Vektpts,,:(t) undks(6p(t)) sind
immer punktsymmetrisch. Aus Bild 3.4 auf S. 51 wird ersiciit| dass im Fall
eines zusammenhangenden Intervalls die Schranke[ty,t;] Uberschritten und
—a im Intervall [—t1, — tp] unterschritten wird. Es ist al9g — ¢y, zu minimieren,
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unter der Bedingung, dassauf3erhalb vority,t1] nicht Gber- und au3erhalb von
[—t1, — to] nicht unterschritten wird.

Dazu wird zun&chst ein zu optimierender Vektor

C
x = [c%,d1,92,93,94,T'1,T'2, T'3, T'4,t0,t1]

und ein Startvektor
c TT
X0 = Co»qLo»Q2,07Q3,07Q4,07r1,07r2,07r3,07r4,070»7

zur Durchfuhrung einer iterativen Optimierung definierte Nebenbedingungen
kénnen als eine Vektorgleichung beschrieben werden:

g1 (qlvrlvcbvt(%tlva)
g2(qa,r2,c? Tr — t1,Tr — to, — a)

_ g3(Q3»r3,CpT,%,TT — %,KO)
G(X) N g4(CI4,I'4,C]jT,T7£7TT - %, —K()) (415)
b(-3) -1
b(5)+1

Mit Hilfe von (4.3), (4.5), (4.6) und (4.8) auf S. 81 - 84 lassich alle Koeffizienten
als Funktion vorx darstellen. Die Bedingungen bewirken von oben nach unten:

e Die modifizierte Storfunktior(t) ist aul3erhalb des Intervallg),t, | kleiner
alsa.

b(t) ist auBerhalb vofil’y — t1, 77 — to] gréRBer als-a.

Die Pulsformpr(t) istinnerhalb des Intervall@Tz—C,TT — %} kleiner als die
KonstanteK, zur Unterdriickung des Gibbsschen Phanomens.

pr(t) istinnerhalb vor[ Ze, T — 2] gréRer als- K.

Ein um -% verschobener Puls bewirkt am Ausgang des Korrelators die Am
plitudel (vgl. (3.17) auf S. 50). Da dies dem Fall einer vom Nutzer gdee
ten Einsentspricht, wird sichergestellt, dass der Abstand zwisaler vom
Nutzer verursachten Amplitude und der Entscheidergremreer konstant
bleibt. Wirde ein optimiertes Template die vom Nutzer veaichte Ampli-
tude am Ausgang des Korrelators verandern, wéren die olgtmi@mplates
nicht miteinander bzw. mit dem ursprtinglichen Templatghsachbar.
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e Einum % verschobener Puls bewirkt am Ausgang des Korrelators die Am
plitude —1. Dies entspricht einer vom Nutzer gesenddtier.

Die mittels der Fourieranalyse erzeugten Koeffizientenide®WVGN optimalen
Templater,o(t) werden als Startkoeffizienter§ des zu optimierenden Templa-
tes genutzt. Die anderen Koeffizienten des Startveltgmgerden so gewahlt, dass
G(xo) = 0 gilt. Wegen der grol3en Anzahl von Freiheitsgraderxishicht ein-
deutig.

Die Bedingungen fur ein optimales Template in MAI lassein sian als ein end-
lichdimensionales nichtlineares Optimierungsproblernaimer nichtlinearen Glei-
chung und einer linearen Ungleichung als Nebenbedingusciameiben [69]:

min (tl — to) xe6
x

G :i={xeCM*xR": G(x)=04161, 0<to<t; <Tr}
G: (M4 R . RIMAE (4.16)

mit xo als Anfangsvektor einer iterativen Optimierung. Zur nuis@ren Losung
dieses nichtlinearen Optimierungsproblems mit Nebemgrotigen eignet sich die
Methode der sequentiellen quadratischen Programmielseguential Quadratic
Programming, SQP) [57]. Es existieren zahlreiche komma#ezSoftwarepakete
fur SQP, z.B. [2].

Aus dem optimale lasst sich das optimale modifizierte Templatg berechnen.
Die BER ergibt sich aus (3.4) auf S. 45 als

t1 —to

BER =
T

(4.17)

Wie bereits erwéhnt, ist das optimale Template eine Funldes SIR. Zusatzlich
hangen das optimale Template und die erreichbare BERWamd 7, ab. Je gro-
RerM, desto mehr Freiheitsgrade stehen zur Optimierung-voreur Verfigung,
desto hohere Anspriiche werden aber auch an die Hardwaedligésts dem Wert
von M und der Periode der Fourierreifig lasst sich die maximale Frequenz be-
rechnen, die der Empfanger, sei es analog oder digitalrhveitan muss7, be-
stimmt die maximale Lange des optimierten Templates. Jgelddas Template,
desto grol3ter werden die Anforderungen zur Realisierungadelation im Emp-
fanger, desto besser kann das Template aber auch optingietem Das Template
ist jedoch unabhangig vom Pulsabstand des Storers. FatieeneeStorer auftreten,
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ist das Template ebenfalls optimal, abgesehen von demi-élelenen sich meh-
rere Pulse gleichzeitig mit dem Template des Nutzers Ubeesden. Es werden
also auch fur mehrere Storer nahezu optimale Ergebnisgsdtesnlange die An-
zahl der Nutzer noch so gering ist, dass die Wahrscheirgitkekner Uberlappung
des Templates mit einem einzelnen Storer deutlich hbhelsstlie Wahrschein-
lichkeit einer Uberlappung mit mehreren Storern. Mit deréigfachung, dass sich
hdchstens ein Storer mit dem Template des Nutzers Uberlaggilt man furS
Storer:

l1 —to

BER =
T

S. (4.18)

4.2.4 Simulationsergebnisse

Fur alle folgenden Simulationen wird als Verschiebung dup®M des Nutzers
Aope gewahlt. Die Verschiebung durch PPM der Storer hat keinerfiluSis auf
die Ergebnisse. Des Weiteren wird, wenn nicht anders eriydhn= 8 r, und
die Templatelang&,. = 57, gewahlt. M sollte in Abhangigkeit vor¥- und 7,
mindestens so groRR gewahlt werden, dass ein empfangerseolihe groRe Uber-
faltungsfehler verarbeitet werden kann. Da jedes sinavbdimplate in der Lage
sein muss, samtliche im Puls vorkommenden Frequenzen adbetten, hat dies
zur Folge, dass fur den Korrelator beim optimierten Tengok&ine hoheren Hard-
wareanforderungen bezuglich der Grenzfrequenz bestdedoernallen anderen
sinnvollen Templates. Bild 4.7 zeigt einen zweifach abigetien Gaul3puls und des-
sen Fourierreihenndherung mift=13. Obwohl man an der maximalen Amplitude
und den Uberschwingern der Naherung Abweichungen gegedéb®ulsform er-
kennt, kann das Template mit gentigend kleinem Fehler datjegerden. Deshalb
wird, falls nicht anders erwéahnt, in allen folgenden Siniolasergebnissef/=13
benutzt. Fir alle Ergebnisse gilt jedoch, dass besserdtReserzielt werden kon-
nen, falls gré3ere Werte filv/ und/oderT, zugelassen werden.

Die numerische Optimierung des Templates fur verschieBan@meter ergab, dass
die Optimierung mit dem in AWGN optimalen Template als Start zwar am
schnellsten konvergiert, sich fur beliebige andere Setevjedoch dem gleichen
Wert annéhert. Bild 4.8 zeigt das optimierte Template bRFSILO dB fiir verschie-
dene Templatelang€n.. Die Optimierung liefert eine mii’ periodische Funk-
tion ¢(t), von der das Interval[—%, TT} das Template:(¢) darstellt. Aufgrund
der dritten und vierten Zeile der Nebenbedingungen in (a5 S. 90 istz(t) in

[—Zz,—Z:]und[%:, 2] naherungsweise Null, damit die periodische Faltung im
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Bild 4.7 Naherung des zweifach differenzierten Gaul3pulses alsidfoeihe mit
M=13

Intervall [—%, TT} mit der aperiodischen Faltung tbereinstimmt. Die Nebenbe-
dingungen aus den ubrigen Zeilen von (4.15) kdnnen niclektdiam Template,
sondern nur an der aus dem Template folgenden Storfunktigrabgelesen wer-

den.

Bild 4.9 zeigt die aus SIR= -10 dB folgende Storfunktion dptimierten Tem-
plates fur verschiedene Templatelangen. Man erkenntideutlass(6) im Ge-
gensatz zur nicht optimierten Stérfunktion in Bild 3.4 auf53 darauf optimiert
wurde, die Schrankembzw. —a, die im Bild als obere bzw. untere horizontale Li-
nie eingetragen sind, in einem maoglichst kurzen Intervallierschreiten bzw. zu
unterschreiten. Dies entspricht den ersten beiden Zedar{4.15). Die Einhaltung
der unteren beiden Zeilen kann man daran erkennen, dassodiertktion an den
Punkten—4 und £, im Bild durch vertikale Linien verdeutlicht, die Werte 1vaz
-1 annimmt.

Bild 4.10 zeigt einen Vergleich der BER des optimierten umchihoptimierten

Templates ohne AWGN. Zusétzlich 2d=13 ist auch die BER fun/=10 einge-
tragen. Die theoretischen Kurven der optimierten Templaterden aus (4.17) auf
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Bild 4.8 Optimiertes Template fur SIR=-10 dB
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Bild 4.9 Optimierte Storfunktion fir SIR=-10 dB
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Bild 4.10 Vergleich der BER von nicht optimierten und optimierten Tdates

S. 91 berechnet. Man erkennt, dassfii=13 die BER in allen Bereichen deutlich
unter der BER des nicht optimierten Templates liegt. In dét+Bereichen, in de-
nen das Intervall (a) ((3.12) auf S. 49) aus zwei Teilintervallen besteht, betrag
der Gewinn bis zu 13 dB. Selbst filf=10 liegt die Kurve in allen Bereichen un-
terhalb der des nicht optimierten Templates. Da¥r10 niedrigere Frequenzen
verarbeitet werden, kann demnach eine bessere BER miggeeim Hardwareauf-
wand erreicht werden.

Bild 4.11 zeigt einen Vergleich zwischen der BER von optit@e und nicht opti-
mierten Templates bei einem und zwei Storern. Die theateis Kurven wurden
mit (4.18) auf S. 92 approximiert. Man sieht, dass auch béireren Stdrern die
theoretischen Kurven die simulierten Ergebnisse gut wiggteen. Dabei muss dem
Nutzer nicht bekannt sein, wie viele Storer augenblickbgtiv sind. Da in Ab-
schnitt 3.2.3 gezeigt wurde, dass mehrere Pulse pro Bite@détirzerer Pulsab-
stand des Storers sich wie mehrere Storer auswirken, laksiss den Ergebnissen
schlieRen, dass dem Nutzer auch diese Parameter nichtritededm mussen.

Bisher wurde in allen Simulationen angenommen, dass dexedas augenblick-
liche SIR kennt, da das optimale Template eine Funktion diess$. In der Rea-
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Bild 4.11 Vergleich der Storwirkung mit ein und zwei Stbrern

litat besitzt der Empfanger jedoch keine Kenntnis tiber d& Bas SIR miusste
von diesem geschatzt werden. Abgesehen vom zusatzlichieveAd und der da-
mit steigenden Komplexitat des Empfangers konnen dableesmndere bei schnell
wechselnden Storbedingungen Schéatzfehler auftreterdediegGewinn gegeniber
nicht optimierten Templates schmélern kénnten. AnhandBitth4.9 kénnen die
Folgen eines falsch geschatzten SIRs und damit falsch geseha qualitativ er-
mittelt werden. Falls das SIR zu hoch geschatzt wird, wardierSchwellez nach
unten. Nun schneidet das Template an mehreren Stellen kiiare und das Inter-
vall I(a) besteht aus mehreren Teilintervallen, wodurch sich die B&Ragartig
erhoht. Eine Uberschéatzung des SIR muss also vermiedeemeMinn jedoch das
SIR unterschatzt wird, wandettnach oben. Zwar wird die Menge der erlaubten
Pulsformen unnétig eingeschrankt, es entstehen jedocie kesuen Teilintervalle
von I(a). Die Pulsform wird zwar auf ein falschééa) optimiert, ist aber dicht am
Optimum. Damit wird eine Unterschatzung des SIR einen waiingeren Fehler
verursachen als eine Uberschatzung.

Bild 4.12 zeigt einen Vergleich zwischen der Nutzung degagien Templates fur
jedes SIR und der Nutzung eines konstanten Templates Ubegdsamten SIR-
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Bild 4.12 Vergleich der Storwirkung mit konstantem Template

Bereich. Als konstante Templates wurden diejenigen fur=S#RdB, -10 dB und
-20 dB ausgewabhlt. Fur die theoretischen Kurven der feldpagsten Templates
wurde die Gleichung fur nicht optimierte Templates ((3.d) &. 47) verwendet.
Zunachst erkennt man, dass auch fur fehlangepasste Tesgiatsimulativen Er-
gebnisse durch die Theorie exakt beschrieben werden. WegtHgermutet, fuhrt
eine Uberschatzung des SIR zu einem sprunghaften Anstda&yeBER, eine Un-
terschatzung fuhrt hingegen lediglich zu geringfligigehl&e. Das auf -20 dB
optimierte Template ist maximal 3 dB schlechter als das asgftdtséchliche SIR
optimierte Template und im Bereich SIR=[-20 dB, -2 dB] besds das auf AWGN
optimierte Template. Es ist also weder die Kenntnis destexa®IR zwingend not-
wendig, noch muss der Empfanger eine grol3e Anzahl von Teesar Verfligung
haben. Eine grof3ztigige untere Schranke des aktuellen SIRinige wenige Tem-
plates sind bereits ausreichend, um Ergebnisse dicht amm@ptzu erzielen.

Aus (4.15) auf S. 90 folgt, dass das Ergebnis der Optimiemomyder maxima-
len LangeT,. des Templates abhangt. Es lasst sich jedoch aus dieseh@igic
schwer abschatzen, wie stark diese Abhangigkeit ist. Bil@ 4eigt die theoreti-
schen und simulierten BER fir verschiedéie Man erkennt, dass fUf. > 37,
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—— Theorie T.=57,

- - -Theorie T.=471y

== Theorie T.=31,

—— Theorie T, =271
+ Simulation T,.=57)
O Simulation T.=47q
1072k * Simulation T.=37¢
x Simulation T,.=27/]

BER

-15 -10 -5 0 5
SIR in dB

Bild 4.13 Vergleich der Stérwirkung fir verschiedefie

kaum Unterschiede vorhanden sind. Die Laihigedes auf AWGN optimierten Tem-
platespr o(t) entspricht der Summe aus der Lange des Pulses in Bild 4.7.83f S
undA,,, d. h.T.~2,77,. Diese Ergebnisse lassen zum einen vermuten, dass eine
sehr gute BER erzielt werden kann, sobald die L&nge des mpten Templates
mindestens so grof3 wie die Lange des Ausgangstemplaig$) ist. Zum ande-

ren kénnen jedoch fur grol3ere Templatelangen nur geringee¥serungen erzielt
werden. Falls die Lange des optimierten Templates kleilsadia Lange des Aus-
gangstemplates ist, tritt zusatzlich zur steigenden BERRtablem auf, dass die
Optimierung fur kleine SIR nicht konvergiert. Die Optimueg fir7,.=2r, konver-

giert nicht fur SIR<-10 dB.

Der Grund fir diese beiden Effekte lasst sich anhand Bild &eranschaulichen.
Es ist die Storfunktion fufl.=2r, und SIR=-1 dB bzw. SIR=-10 dB zu sehen.
Erstaunlicherweise sind die beiden Templates fast identisir SIR=-1 dB ist
es offenbar nicht moéglich, die Bedingungen der letzten dreideilen vonG (x)
(horizontale Linien) einzuhalten und gleichzeitig die ®elie (vertikale Linien)
optimal auszunutzen. Umgekehrt ist es fur SHRO dB nicht mdglich, die Ne-
benschwinger so weit zu unterdriicken, dass die Schwelleémimtervall [¢¢,¢:]
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Bild 4.14 Optimierte Storfunktion fuf.=27

Uberschritten wird. Dadurch konvergiert die Optimierunghh

In den bisherigen Simulationen wurden als einzige Stotgunétht synchronisier-
te UWB-Stdorer modelliert. In realen Szenarien tritt jedaalsatzlich auch AWGN
auf. Im Vergleich zum Ausgangstemplagig ((¢), das auf die stochastischen Ei-
genschaften von AWGN optimiert ist, ist zu vermuten, dass,:(t) empfindli-
cher gegentiber AWGN ist. Bild 4.15 zeigt die BER fijr((¢) und ein konstantes
P1,0pt (t) (Optimiert auf SIR=-18 dB7.=3r) bei einem zuséatzlichen AWGN mit
]’3—2210 dB. Man erkennt, dass fiir niedrige SIR,,,. () noch immer eine deutlich
bessere Leistungsfahigkeit als o (t) zeigt, da in diesem Bereich Bitfehler vor al-
lem durch UWB-Storer verursacht werden. Fur hohe SIR zetghpr o(¢) bes-
sere Eigenschaften, da hier der Einfluss von AWGN uberwigytlich der nicht-
adaptiven Storunterdrickung bei inkoharenten Empfangekbschnitt 4.1.1 fuhrt
die vorgeschlagene Stoérunterdriickung bei koharenten &rgpfn zu einer nied-
rigeren BER, falls die Einflisse der Stérer dominieren, gddou einer Erhéhung
der BER, falls die Einflisse von AWGN dominieren. In Absch4itl.2 wurde je-
doch gezeigt, dass es selbst mit sehr geringem Hardwaraadfmoglich ist, das
Vorhandensein von Stérern zuverlassig zu schatzen. Dalah4BL5 fur alle SIR
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Bild 4.15 Vergleich der Stérwirkung mit konstantem Template (SIRB=dB, T.=379)
und zusétzlichem AWGN#:=10 dB)

ein konstantes Template- ,,,: () verwendet wurde, gentigen demnach zwei Tem-
plates im Empfanger (eines optimiert auf Storer, einesaptt auf AWGN) und
ein Schatzer fur die Existenz von relevanten Stérern, umesamten SIR- und
SNR-Bereich eine gute Leistungsfahigkeit zu erreichen.

4.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde die Verringerung der Storwirkung wAl, d. h. Stérun-
gen von anderen UWB-Sendern im gleichen physikalischeraKaowohl fur in-
kohéarente als auch fur koharente Empfanger diskutiertvbigestellten Losungs-
ansatze bendtigen weder eine Synchronisation noch einpdfation zwischen
den Sendern. Insbesondere bedurfen sie weder Kenntnisgndigé Datenrate,
den Pulsabstand oder den TH-Code der Stdrer noch Inforngatiaber die An-
zahl der Storer. Es wird ausschlie3lich der Empfanger nmwelifi In inkoharenten
Empfangern wird eine Storunterdriickung tber eine Auswertler stochastischen
Eigenschaften der Integrationsergebnisse erreicht. &li&dente Empfanger wer-
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den Korrelationstemplates vorgeschlagen, welche arstét®WGN auf die Un-
terdriickung von UWB-Storern optimiert sind. Sowohl in ihkpenten als auch
in koharenten Empfangern fuhrt die Storunterdriickung nerdbesseren Robust-
heit gegentuber UWB-Storern, zunéchst jedoch zu Lastenm ®erschlechterung
der Leistungsfahigkeit in AWGN. Es wird jedoch gezeigt,glas moglich ist, das
Vorhandensein von Stérern aus dem Empfangssignal zu schénzl bei Abwesen-
heit von Storern die Stérunterdriickung auszuschalten.iDansowohl in MAI-
dominierten als auch in AWGN-dominierten Kanélen eine dugistungsfahigkeit
sichergestellt.



5 Anpassung des Spektrums an eine
Spektrumsmaske

In Abschnitt 3.4 wurde gezeigt, dass die diskreten Spekitalle im Fall von PAM
vernachlassigt werden kénnen. Damit wird die maximal Ridfs Sendeleistung
unter Einhaltung der spektralen Maske nicht durch die digkr Spitzen des Spek-
trums sondern durch das kontinuierliche Spektrum begr@natzdem nutzt auch
das kontinuierliche Spektrum eine gegebene FrequenzniaskeUmstanden nur
sehr ineffizient (siehe Bild 2.4 auf S. 17). Da die Sendepatsdog erzeugt werden,
ist es jedoch sehr schwierig, das Pulsspektrum an eine &nemaske anzupassen.
Deswegen wird im Folgenden eine Erweiterung der PAM-Matitatauntersucht.
Durch das Senden mehrerer kurz aufeinander folgender Rarsetrotz eines vor-
gegebenen Pulsspektrums und einer vorgegebenen Frecaskezoas Spektrum
manipuliert werden, indem die Amplitude der einzelnen @wkiiert wird [6, 7].

5.1 Erzeugung eines Symbolpulses

Im Folgenden werden die analog erzeugten und in ihrer Ruabsfdt) als unver-
anderlich angenommenen Sendepulse als Bausteine fur 8ymabolpulsp, (t)
verwendet:

M—1

> hmp(t —mT,)

= p(t) * z(t)

Pa(t)

mit
-1

2(t) = D pn 6(t = mT,),

=0

wobei M die Anzahl der Puls€l,, den Abstand der Pulse ung,, die Amplitude
desm-ten Pulses innerhalb des Symbolpulses darstelltIElUs T}, wird zur Er-
zeugung vom, (t) lediglich ein einzelner Pulsgenerator bendtigt, welckiejddes
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Symbol mehrere Pulse mit der gleichen Pulsform aber urimdiichen Amplitu-
den erzeugt. Fall$, < T, werden mehrere Pulsgeneratoren ben('jtigt Die Anzahl
der bendétigten Pulsgeneratoren hangt ausschlie3lich \mmalfnls—? ab und ist
unabhéangig von der Anzahl der Pulge Die Lange des Symbolpulses ist damitum
(M —1)T, groRer als die Breite des urspringlichen Pulses. Abgeseatmeder ho-
heren Komplexitat des Empfangers bleibt die Leistunggléit des Systems auch

in Mehrwegekanalen erhalten, solaridé — 1) T, < T gilt.

Das Spektrund, (f) eines Symbolpulses lasst sich als

Sa(f) = |P())F? ®za(f) (5.1)

schreiben. In Abschnitt 3.4 wurde gezeigt, dass dies ben&edung von PAM
das Spektrum des modulierten Signals darstellt ((3.255a66). Da das diskrete
Spektrum vollstandig verschwindet, kann bei einem vorgegenp(t) und einer
vorgegebenen spektralen Maske der Vekiaauf eine mdglichst grol3e Sendeleis-
tung unter Einhaltung der Spektrumsmaske optimiert wergiendngt nicht von
den aktuellen Ubertragungsbedingungen oder den Datendsudamit bereits
bei der Fertigung des UWB-Geréates bekarnt, (f) kann Uber die AKRp,,.(7)
von z(t) berechnet werden:

oo

Pua(T) = / x(t) x(t + 7)dt

— o

M—-1
= Z fanfin O(T + (m —n) Ty)
m,n=0

M-—1

= Z uu(m) o(r —mT,),

m=—M+1

wobei

M—1—|m]|

Pun(m) = Y fnfinjm].
n=0

Da fur jede AKF eines reellen Signals..(7) = ¢..(—7) gilt, ergibt sich das LDS
als

Pyu(f) = F{pwa(r)}
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M—1

= Z Pun(m) exp(j2rmT, f)

—M+1

=, (0) +2 Z ©uu(m) cos(2mrmT, f).

Mit der Vereinfachung,,, = 2¢,,,(m) erhalt man

M—-1
D,.(f) = ?O + m cos(2rmT, f)
m=1
M—-1
O ( (5.2)
m=0
mit
1 far m =0
/ _ 2
m(f) = {cos(27rmTaf) sonst '

Die Basisfunktionp’  ( f) stellt demnach im Gegensatz a4, (¢) aus Abschnitt 4.2
eine reelle Basisfunktion dar. Das aus endlich vielen Koeffiten bestehende LDS
®,.(f) kannim Berelch[—T, 7] als eine Approximation eines LDS durch die
Koeffizientena angesehen werden. Die Beschrankung auf reelle, geradeié-unk
nen in (5.2) schrankt nicht weiter ein, da alle LDS reelleage Funktionen dar-
stellen. Aufgrund der Periodizitat kann lediglich der Rrenzbereictf € [0, f,]

mit f, = % angepasst werden. Fur den Zusammenhang zwisched . gilt:

ao = 2p + 241 + -+ 2084
a1 = 2pop1 + 2puape + -+ 2 —2fivi—1

an—1 = 2{0fn—1- (5.3)

5.2 Anpassung des Spektrums ohne Berlcksichti-
gung des Pulsspektrums

Im vorigen Abschnitt wurde gezeigt, dass mit Hilfe vareine Naherungsfunktion
eines LDS erzeugt werden kann. Dies wird im Folgenden damnutge um ein
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Signalspektrum zu erhalten, das an eine gegebene Fregaskerangepasst ist.
Zunéchst wird angenommen, dass das Spektrum des Pulseauriaestant im
untersuchten Frequenzbereich ist und bis zur nachstendeedes periodischen
LDS ®,,.(f) der Sequenz(t) soweit abgeklungen ist, dass die Spektrumsmaske
nicht verletzt wird. In diesem Fall gilt im Frequenzberefigly,]: S, (f) =~ .. (f).

Die GroRRed,.,. (f) kann damit unabhéngig vom Pulsspektrum an eine vorgegebene
Maske angepasst werden.

5.2.1 Optimierung des quadratischen Fehlers

Ein oft verwendetes Mal3 bei Optimierungsproblemen ist dedeatische Fehler.
Deshalb werden im Folgenden die Auswirkungen der Mininmgrdes relativen
quadratischen Fehlers zwischen dem Spektrum der Freqaeskes), (/) und dem
erzielten Spektruns, (f) untersucht:

1

f 1, N
— Cl?g <02 —alcs + §a8 + Z:: a$n> : (5.4)

m=1

wobeix” fiir die Transponierte eines Vektors oder einer Matristeht und
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—2

fq
_ 2 2
C2 ng/Sd(f) df
Y
eabn = 7 O/ Sl )6l (f) df

Das Optimierungsproblem lautet also zuné&chst:

1 M—-1
m;n {02 — aTc3 + 5@% + Z:l afn} .
Die L6sung dieses Optimierungsproblems entspricht demiédweffizienten von
Sa(f). Bedingt durch das Gibbssche Phanomen kann jedigehf) an den Stellen
der Uberschwinger auch negative Werte annehmen. Da zu LDSegrtiven Wer-
ten keine Zeitfunktionen existieren, wére ein solcites( f) keine Losung unseres
Problems. Der korrekte Ansatz lautet folglich:

1 M-1
m;n {02 —alcz+ 5&3 + Z afn}

m=1

unter &, (f) > 0V/f. (5.5)

Die Nebenbedingun@...(f) > 0 kann anstatt tbeb,,.(f) auch tberp,, (7) for-
muliert werden. Die Forderung, da$s..(f) ein LDS darstellt, ist &quivalent mit
der Forderung, dass,.(7) eine AKF ist. Die notwendige und hinreichende Be-
dingung dafur ist die PSD Eigenschaft vpp, (7) [54] (siehe (3.20) auf S. 59). Im
Allgemeinen l&sst sich diese Eigenschaft nur sehr schwddabenbedingung fur
numerische Optimierungen benutzen, da (3.20) unendlielerviNebenbedingun-
gen entspricht. D&, (7) jedoch diskret und endlich ist, l&sst sich (3.20) in eine
geeignetere Bedingung umformulieren.

Die Bedingungenp,.(7) PSD und®,.(f) > 0 sind aquivalent. Fu®,.(f) >
0 ist also immer sichergestellt, dass das Gleichungssysiedn 4uf S. 104 eine
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Ldsung besitzt und damit aus dem gewonneaemmer einu berechnet werden
kann. In [76] wird anhand des Positive-Real-Lemmas fur Zugsraume Folgendes
gezeigt:

Satz 3 Fur eine komplexe Funktion

M-—1
R(f) = ) r(m)exp(—jwm)
m=0
gilt
R{R(f)} =0

genau dann, wenn eine symmetrische, PSD M&rig. h.
P =P7T (5.6a)
P >0, (5.6b)
existiert, sodass
M(P) = 0, (5.6¢)

wobei> 0 fur eine PSD Matrix steht. Dabei ist

(5.6d)

M(P) = P-WI'PW Y -WTPX
| YT -XTPW Z+Z7 - XTPX |’

mit

2

wobeil,,; die Einheitsmatrix der Dimensial x M darstellt.
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Da fiir gerade Funktionen

2c0 pp(t) fur m =
Cm @, (1) sonst

s {Cm¢m(t)} = {

gilt, kann dies direkt auf die Koeffizientemndes Spektrums angewendet werden,
falls @, (f) alsR{R(f)} interpretiert wird und

apr—1
apr—2
ago
Y = - 7 = —
4
a2
L a1

gesetzt wird. Es lasst sich zeigen, dass jede Md®ixvelche die Bedingungen
(5.6a) und (5.6c) erfullt, PSD ist [15], weswegen Beding(lgb) nicht tberpraft
werden muss. Der Ansatz (5.5) auf S. 106 lasst sich demnégdnidermaflien um-
formulieren:

M-—1
rilgl{cz—a c3 + ao—l— Z_ a }
unter M(P) > 0, (5.7)
mit P = P7 undM(P) wie in (5.6d).

(5.6d) beschreibt den allgemeinen Fall eines mehrdimaato Zustandsraumes
und kann fur die gegebenen Matrizévi, X, Y undZ vereinfacht werden [14, 15]:

M(P) = P Y| WI'PW WTPX
YT 2Z XTPW XTPX
P Y w7T

Einsetzen der MatrizeW und X ergibt
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P Y 01,1
M(P) = lYT QZ] — [ I, ]P[OM—l,l Ini—1 ]
| Ov—m1 Y n P Om-1:1
YT 27 01 -1 O
0 01,01 ]
_ , ) 5.8
lOM—l,l P (5-8)

(5.8) erlaubt einen besseren Einblick in die Struktur WdiiP) als (5.6d). Da
M (P) symmetrisch ist, ist es zur Uberprifung von Bedingung (Gabisreichend,
eine Halfte der Matrix zu Uberprufen. Abgesehen von derteeclpalte und der
untersten Zeile enthalI(P) lediglich Elemente vo®, welche frei wahlbar sind.
Falls nur die Hélfte vorM(P) Uberprift wird, ist automatisch Bedingung (5.6a)
erfullt. Durch Gleichsetzen von (5.8) mi lasst sich zeigen, dass das Optimie-
rungsproblem (5.7) auch folgendermal3en formuliert wekadam:

M—1
. T L, 2
min{ ¢ —a" c3+ —ag+ E a,,
a,F 2 1
m=

unter F >0
M—m
> [Flomtm =am, m=01,....M—1. (5.9)
n=1

Die Forderung nach der Existenz eines geeign&temird also ersetzt durch die
Forderung nach der Existenz eines geeigngtdn [15] wird gezeigt, dass dadurch
die Komplexitat der Optimierung stark verringert wird.

(5.9) stellt ein Optimierungsproblem mit der Nebenbedirgyudass eine geeignete
PSD Matrix existiert, dar. Lineare Optimierungsproblemesolchen Nebenbedin-
gungen lassen sich in der so genannten primaren Form durch

min ¢’ x

X

unter Ex=Db
Fi,....Fg. >0

x € R¥7 x Rf” x vekton(F;) x vektor(F3y) x --- x vektonFg,)
(5.10)
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beschreiben, wobei vektd) fir eine Aneinanderreihung der Spalten einer Matrix
F der DimensionV/ x M steht:

vektor(F) = [[Fly1,...,[Fla,1,[Fla1, - - >[F]M,M]T
Es kdnnen demnach lediglich solche Optimierungsproblestisgwerden, welche
eine lineare Minimierungsfunktion und lineare Nebenbgdimgen besitzen. Der
Optimierungsvektoxk besteht au¥; reellen Skalarer¥s,, positiv reellen Skalaren
und K, PSD Matrizen.

Optimierungsprobleme dieser Form lassen sich mit Hilfe 8emidefiniter Pro-
grammierungsehr effizient I6sen und werden in der Literatur ausfihrbehan-
delt [72]. Es existiert eine Reihe von Softwarepaketen,. diB frei verfigbare
MATLAB®-ErweiterungSeDuMi[70]. SeDuMioptimiert tiber symmetrische Ke-
gel, was als eine Verallgemeinerung von PSD Matrizen aigese/erden kann.
Der grof3e Vorteil von Semidefiniter Programmierung istsdamsvohl die Minimie-
rungsfunktion als auch die Nebenbedingungen konvex sinduveh die Optimie-
rung entweder das globale Optimum erbringt oder dessertéisitenz nachweist.
Die Minimierungsfunktion in (5.9) ist nicht linear, sondeguadratisch, weswegen
Semidefinite Programmierung zunachst nicht angewendaiemekann. In [72]
wird jedoch die Anwendung von Semidefiniter Programmieranf eine ganze
Reihe von Problemklassen behandelt, darunter auch dieUdfieromg eines qua-
dratischen Problems mit quadratischen NebenbedingungeRSD Matrix. Der
Ansatz (5.9) lasst sich durch Einflihrung einer zusatztichariablet als lineare
Optimierung mit quadratischer Nebenbedingung schreiben:

min ¢
a,t,F
1 M—1
unter t>co —al c3 + §a3+ Z a2,
m=1
F»
M—m
Flontm =am, m=01,... M —1. (5.11)
n=1
Die Bedingung
1 M—1
t—co+a 03—§a%— Z aZ, >0
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kann auch als PSD Matrix ausgedrickt werden:

2 01,01 a
Op—11 Iy = 0.
al t—cy+alcs

Damit kann das Optimierungsproblem (5.11) auch

min t
a,t,Fl,Fg
unter F{,F; >0
2 01,071 a
Fi=| Op-11 I
al t—co+al cg

M—m
> [Falnmim =am, m=01,....M-1 (5.12)
n=1

geschrieben werden.

Dies lasst sich schlie3lich als Semidefinite Programmigrigiehe (5.10)) aus-
dricken Ky =M, K, =1, K; =2

X = [a,t,vektor(Fl),vektor(Fg)]T
T
b = [2,11,0-1,01,0,€2,01 M1 /2. (M —1)+ M
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E
EY
IM E2
E I T T I
cl 1 E;
Ej
Ej
EM-1
4
L — I E! EZ EM |
mit
T =101,m-1,1,01, 07— m+1]
E; = [—Ix,00,1]
E; = [0y a7, — 1]
El" = [0p—m,m: — Ins—m,00r—m 1]

Em o OM—m—l—l,m—l IM—m+1
>0 0
m—1,m—1 m—1,M—m+1

wobeil,; x eine Matrix mit Einsen der Dimensiall x N darstellt.
Die Abschnitte vorE stellen folgende Nebenbedingungen sicher:

e Erster Abschnitt:

2 fur m=1
[Fl]m,m = ..
1 fur 2<m <M.
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e Zweiter Abschnitt:

[Fl]m,]\/[+1 =a, M= 1,2,...,M.

e Dritter Abschnitt:
[Fl]M+1,M+1 =1t — C2 + aT03.

e Vierter Abschnitt: Alle tbrigen Elemente vdn, sind Null.

e Flnfter Abschnitt: Alle Bedingungen bezigligh werden eingehalten.

Die Matrix E besitzt die Dimensionf0,5M? + 2,5M + 1) x (2M? + 3M + 2),

die Vektorenx undb besitzen eine entsprechende Lange. Die Dimension des Opti-
mierungsproblems wird damit schnell sehr grof3. Allerdisigsl alle Bedingungen
linear undE ist sehr diinn besetzt, weswegen die Komplexitat fir Prograndie
dinn besetzte Matrizen effizient verarbeiten kdonnen, kesblEm darstellt. Der in
MATLAB® mit SeDuMiimplementierte Code benétigt auf einem Standard-PC fur
die in der Praxis kaum noch relevante Pulsanzsih= 50 eine Rechenzeit von
unter zwei Minuten. Falls Rechenzeit ein Problem darsteliirde ein kompilier-
ter bindrer Programmcode die Rechenzeit deutlich verrmdea diese Optimie-
rung jedoch nichtim UWB-Gerat selber, sondern lediglicides Entwicklung des
UWB-Gerates durchgefihrt werden muss und damit keinenswirkungen auf
die Komplexitat des UWB-Geréates hat, kann die Rechenzeitaghlassigt wer-
den.

Bild 5.1 zeigt das resultierende Spektrum fur 10, 20 und 396Pm linearen Mal3-
stab. Es wurd€’, = 33% ps gewahlt, wodurch das Spektrum lfjs= 15 GHz an-
gepasst werden kann. Bei einer Pulsdauer von 100 ps wirdemead unabhangig
von der Pulsanzahl 3 Pulsgeneratoren bendétigt. Man erkdass die Frequenz-
maske mit steigender Pulsanzahl immer besser angenainémd damit der qua-
dratische Fehler immer geringer wird. Gleichzeitig istarder Uberschwinger das
Spektrum im gesamten Frequenzbereich nichtnegativ, wbdeine Lésung von
Gleichung (5.3) auf S. 104 garantiert ist.

Bild 5.2 zeigt die gleichen Spektren im logarithmischen staB. Durch den ver-
anderten MaRstab treten die Uberschwinger bei niedrigeplifuden viel starker
hervor. Es ware demnach sinnvoller, einen “logarithmisckhehler” zu definie-
ren. Gleichzeitig erkennt man das Problem bei der Optimges quadratischen
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Bild 5.1 Lineares Spektrum bei Minimierung des quadratischen Fehle

Fehlers. Trotz Optimierung wird die Maske verletzt. Dadiuncuss die Leistung
solange abgesenkt werden, bis die Maske eingehalten wird.refalistischeres
Kriterium wére die relative Leistung von S, (f) bezogen auf die Frequenzmaske
((2.6) auf S. 16) unter der Bedingung, dass die Frequenaresgehalten wird.

Bild 5.3 zeigt die gleichen Spektren, nachdem die Leistwovgest abgesenkt wur-
de, dass die Maske gerade noch eingehalten wird. Am krgisohist dabei der
starke Abfall der Maske bei 1,61 GHz. In Tabelle 5.1 sind diesprechenden Wer-
te vone undn eingetragen. Man erkennt, dass eine Optimierung des cfisadran
Fehlers nicht notwendigerweise eine gute Leistuntefert. Selbst bei 50 Pulsen
liegt die Leistung lediglich bei 1,637%. Der bei vielen Opigrungsproblemen
verwendete quadratische Fehler ist demnach in diesemiEhtlgeeignet. Deswe-
gen werden im nachsten Abschnitt Mdglichkeiten untersucktieweit n direkt
optimiert werden kann.
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Bild 5.2 Spektrum bei Minimierung des quadratischen Fehlers

5.2.2 Optimierung der Leistung

Im Folgenden wird anstatt einer Minimierung des quadrh@sd-ehlers eine Maxi-
mierung der relativen Leistungdurchgefihrt. Die Maximierung vomnist &quiva-
lent mit der Maximierung vom,. Es wird angenommen, dass sich die Spektrums-
maske aus konstanten Abschnitten zusammensetzt. Dastitsigdh das Problem
folgendermal3en formulieren:

max ag
unter ®,.(f) >0
(I)x:c(f) S Smawvf
(I):):x(f) S Sk f S [f(),k)fl,k]v k= 1727"'7NN7 (513)

wobei Ny die Anzahl der frequenzabhéngigen Nebenbedingungeretiirst

Nebenbedingungen fur ein fur alle Frequenzen positive&tBpa wurden bereits
im vorigen Abschnitt behandelt ((5.9) auf S. 109):
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Bild 5.3 Spektrum bei Minimierung des quadratischen Fehlers ohmietzeng der
Maske

M 10 20 50

¢ | 0,05943 | 0,02905 | 0,01182
0,003325| 0,005301| 0,01637
| 24,78 dB| -22,76 dB| -17,86 dB

Tabelle 5.10ptimaler quadratischer Fehler und relative Leistung 12D und 50
Pulsen pro Symbolpuls

M—m
Fi=0 > [Filunim= %m m=01,....M—1.
n=1

Analog dazu kann durch Einfuhrung einer Hilfsfunktion
(i)xa:(f) — Sma:): - (I)xa:(f) > 0 (514)

als weitere Nebenbedingung eine obere Schrahke. eingefiuhrt werden:
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M—m
Fa =0 ; [Falnnim = %Smax S0 — %’” m=01,....M—1,

wobeid,,,, das Kronecker-Symbol darstellt. Zur Modellierung der kizmaske
werden jedoch als weitere Nebenbedingungen obere Greenénidg, welche nur
in bestimmten Frequenzbereichen giiltig sind. Dies kaniitfe: der Erweiterung
des Markov-Lukacs-Theorems (Satz 2 auf S. 86) erreichteverDie Idee hinter
Bedingung (4.11) ist, dass der Betrag der Polynome immds$egrdder gleich Null
istund®{do + d1¢1(t)} im Intervall [¢y,t1] grof3er oder gleich Null ist. Bedingung
(4.11) kann demnach auch folgendermal3en formuliert werden

M M—1
f(t) =% { > qm¢m(t)} +R{do + drgn (£)} - R { > rm¢m<t)} (5.15)
m=0

m=0

mit

M M—-1
R { > qm¢m<t)} >0 9%{ > rm¢m(t)} > 0. (5.16)
m=0

m=0

Mit Satz 3 auf S. 107 und den darauf folgenden VereinfachangteBedingung
(5.16) erfillt, falls MatrizerF; € CM+TDxM+1) yndF, € CM*M existieren,
fur die gilt

M+1—m
Fl EO Z [Fl]n,n+m = dm, mzovlv---7M
n=1
M—m
F220 Y [Falnnsm=7m, m=01...M-1 (5.17)
n=1

Der rechte Term aus (5.15) lasst sich auch als

M—1
R{do +di191(t)} - %{ Z Tm¢m(t)}

m=0

d* M—2 M—-1 dl M
= %{?1 Z Tm+1 ¢m(t) +d0 Z T'm ¢m(t)+ ? Z Tm—1 ¢m(t)}

m=—1 m=0 m=1
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schreiben. Daraus folgt fur den Zusammenhang zwischen deffikienten

(g0 + doro + %rl fur k=0
q1 +dor1 + %Tz +diro fir k=1
=1 g +dork+ Grpy + By fir 2<k<M-2. (5.18)
qrvi—1 +dorp—1 + %TM_Q fir k=M -1
Lans + L fir k=M

Das Optimierungsproblem (5.13) kann demnach folgendeem&®muliert wer-
den:

max ap
a>F1>F2>~-~>FNN+2

unter F;,Fy, ... Fony42 =0
M—m
Z [Fl]n,n—l—m = am
n=1
M—m

[F2]n,n+m - §Sma:1: 5m0 — Um

n=1
Sp—2a9 fur m=0
[Ck]m =
— sonst
m=01,...M -1 k=12,... Ny, (5.19)

wobei die Abhangigkeiten zwischety, Fopy1, Fogio, 20T, fo r und 2715 f1
den Abhangigkeiten zwischat) F1, Fy, o und g in (4.12) auf S. 86, (5.17) und
(5.18) entsprechen.

Fur das Optimierungsproblem kénnen &hnlich wie fur die @rung (5.12) auf

S. 111 Vektorenx, b und ¢ und eine MatrixE angegeben werden, sodass das
Problem mit Hilfe von Semidefiniter Programmierung gelostaen kann. Fir je-
de frequenzabhangige Schranke werden die Elemente zweitarar Matrizen in
den Loésungsvektor hinzugefuigt. Die Dimension des Losuglgsvs hangt damit
guadratisch von der Anzahl der Pulse und linear von der ArdehSchranken ab.
Die Anzahl der Nebenbedingungen hangt sowohl linear vorAdeahl! der Pulse
als auch von der Anzahl der Schranken ab.
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Die Komplexitat des Optimierungsproblems kann signifikeatringert werden,
falls die Grenzen der frequenzabhangigen Nebenbedingwsygemetrisch zy =

0 oder f = f, gewahlt werden kdnnen [13]. Dies kann immer dann erreiclt we
den, wenn sich die Maske in einen monoton steigenden und emwaoton fallen-
den Bereich aufteilen lasst. In diesem Fall kénnen die Bpdigen des monoton
steigenden Bereichs durdly , = —f1 , und die Bedingungen des monoton fal-
lenden Teils durcly; . = 2f, — fo.r ausgedrickt werden, ohne die Losung zu
verandern. Durch diese Symmetrien werden die Ponn@ﬁ‘YéZO Gm®m(t) und
Zf‘f;ol Tm®m (t) in (5.15) auf S. 117 zu geraden Funktionen und damindr re-
ell. Als Folge davon sind zuséatzlich 24y undF5 auchFs, ... Fon, 1o reell, wo-
durch die Dimension des Optimierungsvektors nahezu halvied. Falls sich die
Maske nicht in zwei monotone Bereiche aufteilen l&sst, erisie Bedingungen
aul3erhalb der zwei monotonen Bereiche durch kom@gxausgedrtickt werden.

In [77] werden Operatoren aus [13] verwendet, um auf bestarifmequenzberei-
che beschrankte Schranken einzufiihren, welche aquivaletgn Nebenbedingun-
gen im Optimierungsproblem (5.19) sind. Mit Hilfe dieserebgtoren werden in
[77] in Bezug auf die Leistung optimale Pulssequenzen \stgdie Es wird dabei

eine vereinfachte Frequenzmaske verwendet:

®u0(f) 20 vf

Oy (f) < —41,3 0B vf

D, (f) < —56,3dB f > 10,6 GHz

®,.(f) < -81,3dB 0 <f<3,1GHz (5.20)

Die Ergebnisse aus [77] werden im Folgenden reproduziattals Referenz fir
die folgenden Untersuchungen genutzt. In Bild 5.4 sind ddSlbei einer Maxi-
mierung der Leistung unter Verwendung der gendherten Maskg5.20) fir 10,
20 und 50 Pulse dargestellt. Man erkennt, dass trotz dess&hbn Phanomens
die Maske niemals uberschritten wird. Fur eine steigendeahAhvon Pulsen wird
die Maske immer besser ausgenutzt. Tabelle 5.2 zeigt dsurej relativ zur ge-
naherten und exakten Maske. Auch aus diesen Werten wirtlaewtass sich die
Leistung mit steigender Pulsanzahl immer weiter verbéssar Unterschied zwi-
schen der Ausnutzung relativ zur genéherten und exaktekeMias dabei kaum
vorhanden. Dies liegt daran, dass 94,5 % der Leistung dekéasischen 0.96
und 15 GHz im Bereich zwischen 3,1 und 10,6 GHz liegen unddgéswegen die
Leistungen der genéherten und exakten Maske kaum unteteahe



120 Kapitel 5: Anpassung des Spektrums an eine Spektrumsmaske

-40 ‘

——10 Pulse
- =-20 Pulse
== 50 Pulse

1

_45,

_50,

_55,

_60,

LDS in dBm/MHz

v

"fl ‘i 'ﬁﬂ“

! i |
—gple e i ¢

0 5

Frequenz in GHz

Bild 5.4 Spektrum bei Maximierung der Leistung unter Verwendunggisraherten

Maske
M 10 20 50
n relativ zur 0,4333 0,6772 0,8648
genadherten Maske -3,633 dB| -1,693dB| -0,6307 dB
n relativ zur 0,4099 0,6406 0,8181
exakten Maske | -3,874dB| -1,934dB| -0,8719 dB

Tabelle 5.20ptimale relative Leistung bei 10, 20 und 50 Pulsen pro Symbsunter
Verwendung der genaherten Maske

In [77] werden jedoch keine stichhaltigen Griinde flr einendndung einer ge-
naherten Maske angegeben. Die angefiuihrte Vermeidung uwenfdrenzen mit
schmalbandigen Systemen ist bereits durch die exakte Magsgeben. Weitere
Griunde waren die hohere Komplexitat der exakten Optimggmumd die Vermu-
tung, dass eine exakte Optimierung kaum bessere Ergeldmat=e, da fast die
gesamte Leistung der Maske zwischen 3,1 und 10.6 GHz liegd. bafreits er-
wahnt spielt die Komplexitat eine untergeordnete Rolles Biaht auf Rechenzeit
optimierte Programm bendtigt fur die im Folgenden vorgésteErgebnisse unter
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Bild 5.5 Spektrum bei Maximierung der Leistung unter Verwendungestekten Mas-
ke

Verwendung der exakten Maske uhfl= 50 auf einem Standard-PC lediglich eine
Rechenzeit von zwei Minuten. Auch die Vermutung, dass eta&te Maske kaum
bessere Ergebnisse liefern kann, ist nicht stichhaltigiutah eine exakte Model-
lierung der Maske auf3erhalb von 3,1 bis 10,6 GHz auch diglrggsnnerhalb von
3,1 und 10,6 GHz erhéht werden kann.

Bild 5.5 zeigt die Spektren bei einer exakten Modellierueg Maske (Tabelle 2.1
auf S. 7). Zusétzlich ist das Quadrat der Diskreten Fouaestormation vonu flr
50 Pulse dargestellt, welches mit (5.3) auf S. 104 berechnede. Man erkennt,
dass das diskrete Spektrum yemuf dem kontinuierlichen Spektrudn,..(f) liegt,
da die Optimierung die Existenz einer Lésung von (5.3) swtiedlt. Allein aus
diesen Punkten liese sich jedoch nicht entscheiden, ob disk&lberschritten
wird.

In Tabelle 5.3 ist die entsprechende Leistung dargestédih erkennt, dass die Dif-
ferenz zwischen den Leistungen der auf die relative bzvkteXdaske optimierten
Symbolpulse wesentlich héher als die Differenz der Leigaimder relativen bzw.
exakten Maske ist. Der Gewinn betragt fur 10 Pulse 1,9 dBmitijadoch mit stei-
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M 10 20 50
0,6342 0,8209 0,9288
" -1,978 dB| -0,8573 dB| -0,3207 dB

Gewinn gegenibef

1 1,077 1
genaherter Maske 896 0 0,55

Tabelle 5.30ptimale relative Leistung bei 10, 20 und 50 Pulsen pro Symbsunter
Verwendung der exakten Maske

gender Anzahl der Pulse immer weiter ab. Dabei ist jedocleagliten, dass dieser
Gewinn lediglich durch eine bessere Wahl yenalso ohne jegliche Erhéhung der
Komplexitat des UWB-Gerétes, erzielt wird. Mit 20 Pulsemd\bereits eine héhere
Leistung erzielt als bei der naherungsweisen Optimierun&@Pulsen.

5.3 Anpassung des Spektrums mit Bertcksichtigung
des Pulsspektrums

Im vorigen Abschnitt wurde ein flaches Pulsspektrum angenem Diese Ver-
einfachung erlaubte es, eine Optimierung der Leistung hiuadpg vom Pulsspek-
trum durchzufuhren. Ein typisches UWB-Pulsspektrum igbogh innerhalb der
Frequenzmaske keineswegs konstant. Das resultierentt&@pales Symbolpul-
ses ergibt sich aus der Multiplikation vam, . (f) mit dem Spektrum des Pulses
((5.1) auf S. 103).

Bild 5.6 zeigt das Spektrum des Symbolpulses nach Multidka mit dem Puls-
spektrum fir einen einfach abgeleiteten Gaul3pulsg#B7 ps. Dies entspricht
dem in Bezug auf die Leistung optimalen nicht gemischtes Bu$ Bild 2.4 auf S.
17. Man erkennt, dass in weit von der Mittenfrequenz entfeggenden Frequenz-
bereichen das Spektrum deutlich abgesenkt wird.

Tabelle 5.4 zeigt die entsprechenden Leistungen und ddasvgegeniber einem
flachen Pulsspektrum. Die relativ geringen Verluste sinditiau erklaren, dass ein
extrem breitbandiger Puls mit einer 10 dB-Bandbreite voit Waer 7,5 GHz ver-

wendet wurde. Wirde ein schmalbandigerer UWB-Puls vereewdrden, waren
die Verluste noch weitaus grol3er.

Aus der Literatur bekannte Verfahren des Filterentwurfsiblesichtigen typischer-
weise nicht den Fall, dass sich die Filterimpulsantwort alght veranderbaren
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Bild 5.6 Spektrum bei Maximierung der Leistung nach der Multipli@atmit dem
Pulsspektrum

M 10 20 50
05350 | 06694 | 07374
" 2,716 dB| -1,743dB | -1,323 dB

Verlust gegenuber

0,738dB | 0,8857dB| 1,002 dB
flachem Pulsspektrum

Tabelle 5.40ptimale relative Leistung bei 10, 20 und 50 Pulsen pro Symit® nach
Multiplikation mit dem Pulsspektrum

Elementarimpulsep(t) zusammensetzen muss. Es existieren jedoch auch Arbei-
ten mit Anwendung auf IR-UWB [42, 50, 77]. In [50] wie auch iatgreichen an-
deren Veroffentlichungen werden Vorschlage fir verbeedeulsformemp(t) an-
gegeben. Es besteht demnach nicht die Randbedingungy @astirch die Hard-
ware vorgegeben ist, und damit nicht verandert werden Kanjd.2] werden IR-
UWB-Sequenzen mit Hilfe des Parks-McClellan-Algorithneashittelt. Diese auch
Equiripple-Filter genannten Filter besitzen gleich groBe Uberschwingemwvees
gen immer eine obere Schranke angegeben werden kann. DexNeClellan-
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Bild 5.7 Anpassung der Zielmaske an das Pulsspektrum

Algorithmus optimiert allerdings nicht auf eine moglicingthe Leistung, sondern
auf einen maoglichst geringen Fehler gegentber einem Aktsggm. Damit liefert
dieser Entwurf suboptimale Ergebnisse im Sinne unseresnigptingsproblems.

In [77] werden mit Hilfe von Semidefiniter Programmierungiomle Ergebnisse
unter der Annahme eines konstanten Pulsspektrums ei2iefter Ansatz wird im
Folgenden auf beliebige Pulspektren verallgemeinertulyérd die Optimierung

in Abhangigkeit des Pulsspektrums durchgefiihrt, sodassefailtierende Spek-
trum des Symbolpulses optimal an die Maske angepasst stolddre Schranke
wird nicht das Spektruns,;(f) der Maske, sondern eine an das Pulsspektrum an-
gepasste Maske

A ~Salf)
D) = TR

gewabhlt. Bild 5.7 zeigt eine solche an das Pulsspektrumpaspte Maske. Nach
der Multiplikation mit dem Pulsspektrum erhalt man das gesainte Signalspek-
trum.

Um das Spektrum des Gesamtsignals an das Pulsspektrumagsenp werden
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demnach frequenzabhangige, d. h. nicht stickweise kdestdrere Grenzen be-
notigt. Analog zu (5.14) auf S. 116 kann dazu eine Hilfsfuwmrkt

definiert werden, wobeﬁd(f) durch M+1 Fourierkoeffizienten angenéahert wird,
die in kK zusammengefasst werden. Dies verursacht zunachst &miidbleme
wie in Abschnitt 5.2.1. Bedingt durch das Gibbssche Phamoireten insbeson-
dere in der Nahe von Unstetigkeitsstellen Uberschwingdrdamit Verletzungen
der Maske auf. Dies kann jedoch mit Hilfe der auf beliebigeqaenzbereiche
einschrankbaren Nebenbedingungen aus (5.19) auf S. 1i@ealend unterdrickt
werden, indem die angepasste Maske fiir jeden Frequenehegich unterschied-
liche Fourierkoeffizienten angenahert wird. Da die jewgeili gendherten Funktio-
nen aul3erhalb ihres Gultigkeitsbereichs beliebige Wamelamen kdnnen, werden
Uberschwinger weitgehend vermieden. Die fur einen Fregjuemich| fo, f1] guil-
tigen Fourierkoeffizienten werden durch Minimierung deadpatischen Fehlers
zur angepassten Maske gewonnen:

f1 N_1 2
e=/ [S’d(f) -> nnqb;(f)] df .
fo n=0
Daraus folgt

f1 N—-1 h
86 A / / /
I = —Q/Sd(f)qbk(f) df +2 nz:; nn/¢>n(f)¢>k(f) df.

Fur dasjeniges, welches den quadratischen Fehler zur angepassten Maske mi
miert, gilt demnach

C3K — C4, (521)

mit

fi
(Calkm = / & ()4 (f) df
fo

fi
el = / Sa(F)S4(f) df
fo
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Bild 5.8 Naherung der angepassten Zielmaske zwischen 3,1 und 1& @l@&kh flnf
Fourierkoeffizienten

Im Gegensatz zu (5.4) auf S. 105 sind die Basisfunktionehtracthogonal, da
nicht tber eine ganze Periode der Basisfunktionen integnied. Damit ist c3
ungleich der Einheitsmatrix. Mit (5.21) kamhjedoch durch eine lineare Optimie-
rung, d. h. durch Inversion der Matreg, gewonnen werden.

Bild 5.8 zeigt die Naherung der angepassten Maske im Bemittchen 3,1 und
10,6 GHz durch lediglich funf Fourierkoeffizienten. Da diéi¢rungsfunktion au-
Rerhalb des gultigen Frequenzbereichs beliebige Werehamen kann und im guil-
tigen Frequenzbereich keine Unstetigkeitsstellen existi, wird bereits durch funf
Koeffizienten eine sehr gute Naherung erreicht.

Bild 5.9 zeigt die Naherung der angepassten Frequenzmaslgesamten Fre-
guenzbereich durch funf Fourierkoeffizienten, wobei figeje Abschnitt der ur-
sprunglichen Frequenzmaske unterschiedlielgeewahlt wurden. Die angepasste
Maske wird bereits durch funf Koeffizienten sehr gut gentilivalls, bedingt durch
ein ungunstiges Pulsspektrum, dennoch relevante Uniedsclzawischen der ge-
naherten und der zu erzielenden Maske auftreten, kbnnekrdguenzbereiche
weiter unterteilt werden, was jedoch die Komplexitat deti@perung erhoht. Fir
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Bild 5.9 Naherung der angepassten Frequenzmaske und des Pulsspettrch funf
Fourierkoeffizienten

niedrige Frequenzen wurde die angepasste Maske auf -65MIBmiéind ftr ho-

he Frequenzen auf -42 dBM/MHz begrenzt. In diesen Bereitteatas LDS des
Pulses bereits stark abgefallen, was in der angepassteteMasch eine extreme
Verstarkung durckb,.. (f) ausgeglichen werden musste. Ohne Begrenzungen wir-
den minimale Ungenauigkeiten in der Erzeugung ®qn( f) bereits grof3e Fehler
verursachen und zu einem deutlichen Uberschreiten deré/fégken.

Im Gegensatz zur Optimierung (5.19) auf S. 118 ist nun nickihmadie Leistung
unter Einhaltung der angepassten Maske, sondern die hgisiach Multiplikati-

on mit dem Pulsspektrum zu optimieren. Dazu wird das Pukésjpa durch M
Fourierkoeffizientens genédhert, welche aus Sicht der Optimierung als konstanter
Vektor angesehen werden kdnnen. Bild 5.9 zeigt neben deéihgeten angepass-
ten Maske auch das durch funf Fourierkoeffizienten gené@trrtsspektrum. Man
erkennt, dass das Pulsspektrum bereits durch wenige Keetin sehr gut an-
genahert werden kann. Fur das Signalspektrum nach derpVikdtiion mit dem
Pulsspektrum gilt
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-
-

m= m=

Damit folgt fir den Gleichanteil

1 1 M-1
ZVOCLO + 5 Z 125X
m=1

Die Optimierung hangt demnach auch unter BertcksichtigieggPulsspektrums
linear vona ab.

Das Optimierungsproblem mit Bertcksichtigung des Pulgspms kann schliel3-
lich folgendermalRen formuliert werden:

1 M—1
max {5 0Qo + Z Vmam}

a>F17F27-~->FNN+2 m—1

unter F,Fy, ... Fony42 =0

[Fl]n,n—l—m = am

= 3 =
LML

[F2]n,n+m - §Sma:1: 5m0 — Um
1

] _ [F.',k]() - QCLO far m =
" [Kk]m — am  SONSt

n

g
B

[
m=01,...M—1 k=12,... Nx. (5.22)

Auch dieses Optimierungsproblem kann als Semidefinite @romierung ausge-
drickt werden. Solange der Frequenzbereich lediglich anSjgungstellen der
ursprunglichen Maske unterteilt wird, bleibt sowohl dieriginsion des Optimie-
rungsvektors als auch die Anzahl der NebenbedingungechglBia die zusatzlich
bendtigte Berechnung der, gegeniber der Semidefiniten Programmierung ver-
nachlassigt werden kann, erhoht sich die Komplexitat dem@erung kaum.

Bild 5.10 zeigt das Spektrum vor der Multiplikation mit deml§spektrum zusam-
men mit der angepassten Maske. Das Spektrum wurde soweisatikf, dass die
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Bild 5.10 Spektrum vor der Multiplikation mit dem Pulsspektrum beixfaierung
der Leistung mit Berticksichtigung des Pulsspektrums

angepasste Maske in keiner Frequenz tberschritten wirGdgensatz zu Bild 5.3
auf S. 116 fuhrt die Absenkung zu keiner sichtbaren Vermnngg des Spektrums,
da die bei der Minimierung des quadratischen Fehlers deftden Uberschwinger
vernachlassigt werden kdnnen.

Bild 5.11 zeigt das gleiche Spektrum nach der Multiplikatmit dem Pulsspek-
trum. Trotz eines nicht konstanten Pulsspektrums wird dégjifrenzmaske optimal
ausgenutzt. In Tabelle 5.5 sind die entsprechemdaufgelistet. Ein Vergleich zwi-
schen den Werten der ersten und zweiten Spalte zeigt, dasS&eduste durch das
Absenken der Leistung vernachlassigbar sind. Der Gewimchddie Berticksich-

tigung der Pulsform (vgl. Tabelle 5.4) betragt zwischen 8 1,2 dB. Bei die-

sem relativ geringen Gewinn muss jedoch wie bereits auf 3b&achtet werden,
dass zum einen ein extrem breitbandiges Pulsspektrum n@t 8andbreite von
deutlich Gber 7,5 GHz gewahlt wurde. Durch ein schmalbaaréig) Pulsspektrum
wurde der Gewinn deutlich steigen. Zum anderen wird auckedi&ewinn ohne
Erhohung der Komplexitat in Sender und Empfanger erzieltediglich bessere
Koeffizientenu gewahlt werden. In Tabelle 5.5 sind zusatzlich die Verlgsigen-
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Bild 5.11 Spektrum nach der Multiplikation mit dem Pulsspektrum beiimierung
der Leistung mit Berticksichtigung des Pulsspektrums

M 10 20 50
n ohne 0,7135 0,8230 0,9300
Absenkung -1,466dB| -0,8417 dB| -0,3153 dB
n mit 0,7095 0,8118 0,9278
Absenkung -1,491 dB| -0,9056 dB| -0,3254 dB

Gewinn durch Beruck-
sichtigung des Pulsspektrum
Verlust gegenlber
flachem Spektrum

S1,225 dB | 0,8374dB | 0,9976 dB

-0,487 dB| 0,0483dB | 0,0047 dB

Tabelle 5.50ptimale relative Leistung bei 10, 20 und 50 Pulsen pro Symb® mit
Berlicksichtigung des Pulsspektrums

uber der Verwendung eines Pulses mit flachem Spektrum eaggpet (vgl. Tabelle
5.3 auf S. 122). Man sieht, dass die Verluste bei 20 und 5@&Ruis vernachlassi-
gen sind. Bei 10 Pulsen wird sogar ein Gewinn erzielt. DigslwWadurch ermog-
licht, dass durch die Anhebung der angepassten Maske inidéngen und hohen



5.3 Anpassung des Spektrums mit Berticksichtigung despgakissims 131

_207 A
_307 -
N LT T T T T T T T T T T T T -
m K
= —40r o 1
~ ~~
g
2
g o0 ™~ ]
= -60t 1
I N
I AN
I N\
_70|T —— Spektrumsmaske I
- - - Pulsspektrum
————— angepasste Spektrumsmaske
-80 . :
0 5 10 15

Frequenz in GHz

Bild 5.12 Angepasste Spektrumsmaske eines Pulsesymit 0.15 ns

Frequenzbereichen héhere Nebenzipfel erlaubt sind, vebdurch im Bereich zwi-
schen 3,1 und 10,6 dB das Spektrum besser ausgenutzt wendieniksbesondere
erhdhen sich die Werte der 10 dB-Grenzfrequenzen der urglictien Maske bei
3,1 und 10,6 GHz.

Das Konzept der angepassten Maske kann nicht nur verweretdemw, um eine
hohere Sendeleistung zu erméglichen, es kdnnen auch Bkisspangepasst wer-
den, die zun&chst nicht fur eine sinnvolle UWB-Ubertraggegignet sind. Bild
5.12 zeigt das Spektrum eines einfach abgeleiteten Gasdpmiitro= 150 ps zu-
sammen mit der entsprechenden angepassten Maske. Aldkilszist das Puls-
spektrum ohne Filterung nicht fiir eine sinnvolle UWB-Ubagung geeignet, da
aufgrund der niedrigen Signalanteile die Leistung gegeniflem dargestellten
Puls um etwa 30 dB abgesenkt werden musste. Durch das Seradearar Pul-
se kann jedoch das Signalspektrum angepasst werden. Dapassje Maske wur-
de fur niedrige Frequenzen auf -65 dBm/MHz und fur hohe Feegan auf-35
dBm/MHz beschrankt.

Bild 5.13 zeigt die urspringliche Pulsform zusammen mit degepassten Spek-
tren. Durch Dampfung der niedrigen Frequenzanteile ungt&egtung der hohen
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Bild 5.13 Anpassung des Spektrums eines Pulsesgnit 0.15 ns

Frequenzanteile wurde das Spektrum des Gesamtsignaisabpin die Frequenz-
maske angepasst.

5.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde die Anpassung des Signalspektrunesre vorgegebene
Spektrumsmaske durch Senden mehrerer dicht aufeinaridentter Pulse behan-
delt. Ein Problem stellte dabei die Wahl von optimalen Artyalen ftr die einzel-
nen Pulse dar. Da nur fur positive Spektren ein Zeitsignatiext, wurde durch
Semidefinite Programmierung sichergestellt, dass damaf#iSpektrum fir alle
Frequenzen positiv ist. Zunachst wurde gezeigt, dass dairgtische Fehler zwi-
schen Signalspektrum und Maske kein geeignetes Optingskuiterium darstellt,
da das Signal in keinem Frequenzbereich die Maske tUbersrhdarf (Bild 5.3
auf S. 116). Deswegen wurde im Weiteren die Optimierung destung unter
Einhaltung der Spektrumsmaske untersucht. Unter der Aneatines konstanten
Pulsspektrums kdnnen aus der Literatur bekannte stiickweisstante Nebenbe-
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dingungen formuliert werden, um eine optimale LeistungeuiMernachlassigung
der Pulsform zu erhalten (Bild 5.5 auf S. 121). Durch die Amna eines konstan-
ten Pulsspektrums sind diese Ergebnisse jedoch nur seieseimrankt nutzbar.
Aus diesem Grund wurden Optimalitatsbedingungen untetidksichtigung der
Pulsform entwickelt. Es wurde gezeigt, dass durch Beriabkisiung der Pulsform
sowohl die Leistung erhdht werden kann (Bild 5.11 auf S. 18B)auch das Puls-
spektrum von Pulsen, die die Maske nicht erftllen, an diekdasngepasst werden
kann (Bild 5.13).



A Spektrum eines Impulse-Radio
UWB-Signals

Im Folgenden wird aus (3.18) auf S. 57 das LDS eines allgezneiR-UWB-
Signals hergeleitet. Fur stochastische Prozesse betesibinelas LDS als die Fou-
riertransformierte der AKF. Da(t) jedoch weder stationér noch schwach stationar
ist, ergibt sich fur die AKFp(t,7) = E{s(t)s(t + 7)} eine Abhangigkeit sowohl
von der Zeitdifferenz als auch vom absoluten ZeitpurtkEs kann jedoch gezeigt
werden, dass(t) (schwach) zyklostationar [25] ist unek (¢,7) in der Variablet
eine Periode der Landg besitzt. Man erhélt das mittlere LDS als Fouriertransfor-
mierte der Ubefl” gemittelten AKF.

Die periodische AKFp,;(t,7) berechnet sich wie folgt:

pss(t,7) = Es(t)s(t +7)}

1 00
= Z Z E{ak:,n Ay m pk:(t —nl — 071)

k,4=0m,n=—o00

pe(t+7—mT —0p,)}.

Da die Datensymbole unabhangig vom TH-Code sind, folgt

Spss(tﬂ-) = Z Z E{ak:,n aﬁ,m}

k4=0m,n=—o00

- E{pp(t = nT — 0,) pe(t + 7 —mT — 0,,) }.

Unter der Annahme ideal quellencodierter Daten folgt:
1
Elagn} =E{a1,} = 3

1

E{a(),n : aO,m} — E{al,n : al,m} — %

4

0 fur n=m

E{aom . Osz} = { 1 N (Al)

sonst

|
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wobei E{z} den Erwartungswert einer Zufallsvariablemezeichnet.

Aus (A.1) ist ersichtlich, dass die vier Falle<¢, m=n), (k=¢, m#n), (k#¢, m=n)
und (k#¢, m#n) unterschieden werden mussen:

Spss(tﬂ-) = %Z Z E{pﬁ(t_nT_en) pg(t—l—T—nT—en)}

é:O n=—oo

+%Z Z E{pe(t —nT — 0,,)} E{pe(t + 7 —mT —6,,)}

/=0 n,m=—o0
n#m

+ i Z E{po(t —=nT —0,)} - E{\p1(t +7—mT —6,,)}

n,m=-—oo
n#m

1 oo
+3 ) mz E{pi(t —nT — 0,)} - E{po(t + 7 — mT — 6,,,)}
e

= 9055,1(7577_) + 9055,2(t77) - 9055,3(t77_)
mit

1 [e’e)

Poaa(tr) = 3 3 57 Blpelt —nT — 6,) pelt +7 —nT ~6,)}

(=0 n=—o0
1 1 o)
Pss2(tT) = 7 ST 1Y E{pe(t —nT —6,)}

£,k=0 Ln=—o00

Z E{pp(t+17—mT —0,,)}
L
ss,3(t,T) = 1 E%_:O”;OO E{pi(t —nT —0,) E{pr(t + 7 —nT —6,)}.

Da 6 stationér ist, kann im Folgenden auf die Indizesund n verzichtet werden.
Die Termep,s 1(t,7), ¢ss.2(t,7) und g 3(t,7) werden zunéchst einzeln berech-
net.

Berechnung des mittlereny 1 (¢,7)

Um das mittlerep,, 1 (¢,7) zu erhalten, wirdp,, 1 (t,7) zunachst fouriertransfor-
miert, im Frequenzbereich umgeformt und schliel3lich in dernbereich zurtick-
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transformiert. Im Gegensatz zur spateren Berechnung déenem LDS wird je-
doch nicht nachr, sondern nachtransformiert. Futp,, 1 (¢,7) folgt:

@ss,l(m)zéz S B{lpelt — 0) pult + 7 — 0)] 6(t — nT)}

1 1 0o o0
=3 > [/ pe(t —0) pe(t +7—0) q(0)dO | *5(t — nT),
£=0mn=—00 | "

wobei ¢(t) die Dichte der Zufallsvariabled darstellt. Mit der Hilfsfunktion
ve(t,7) = pe(t) pe(t + 7) erhalt man

1
1
9053,1(7577—) = 5 Z

-1{w<f,7> UEDS 5(f—%)}

> () o) o)
a5 () o(3) ew (e,

wobei F~! die inverse Fouriertransformation symbolisiert und Gradhistaben fir
die Fouriertransformierten der betreffenden Kleinbuagbhsh stehenQ*(f), wel-
ches sowohl als die konjugiert Komplexe der Fouriertramséiion einer Dichte als
auch als die inverse Fouriertransformation einer Dichterpretiert werden kann,
entspricht decharakteristischen Funktioder Verteilung vord. Da

T
o )\ |0 farneZ\ {0}
/eXp (]27r?t> = {T 7 O (A.2)

0
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und fur alle charakteristische Funktion€i(0) = 1 gilt (siehe S. 59), lasst sich
die Uber eine Period€ gemittelte AKFg,; 1 (t) darstellen als

T 1
Puaa(r) = 7 [ Gunaltr)dt = 525 Va(0r) QUO)
0 k=0
1 oo
_ % $ / i) it +7) dt. (A.3)
k=0 7

Berechnung des mittlerenyss 2 (t,7)

Zur Berechnung vorp,; o (t,7) kénnen ahnliche Umformungen im Frequenzbe-
reich wie bei der Berechnung vap;, 1(¢,7) verwendet werden. Fupgs »(¢,7)
folgt:

1 oo
Puasltr) =7 O [ S B{pelt — 0)} 6(t — nT)

£,k=0 Ln=—o00
> E{pr(t+7—0)}*5(t—mT)
1
:%Z [Z /pgt— 8)df * 5(t — nT)
£,k=0 [ n=—o00_"
i /pkt—i-T— (Q)dﬁ*é(tmT)]

:i > [ > [pexql(t) *6(t —nT)

Z (D * q)(t + 7) % 5(t — mT)

m=—0o0
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1 < 1 = n
= 2 F {n;wmf)@(f)& (r-%)

£,k=0

3 Pk(f)Q(f)é(f—%)exp(ﬂwf)}

m=—0o0

~m 2 n()eR)i(-)
C Y A ) o(R) sl e (er) )

m=—0o0

@zf{zw9@>u<>

n,m o0

exp (j2nr ( “”)}
4T22 > r(Fe)n e
. exp (]271‘7’%) exp (]271' ; t) .

Mit (A.2) folgt

T

3 1

Bosa(r) = = / posa(tyr) di
0

- i Z > r(F)a(7)n (F)a(F)ew ().

=0 n=—o0

Da P (f) undQ(f) die Fouriertransformierten reeller Funktionen sind, gilt

Pe(=f)=F;(f) und Q(=f)=Q"(f).
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Fur die mittlere AKF folgt somit

)= g1 5 3 ()0 ()0 () o (2er)

£,k=0n=—o0
(A.4)
Berechnung des mittlereny s 3(t,7)
©ss,3(1,7) Kann zunachst nicht signifikant vereinfacht werden:
- &
pusa(tT) =7 D D [B{pe(t —0)} - B{pr(t + 7 — 0)}] x 6(t —nT)
£,k=0n=—oc0
= =
=720 D7 {lpe®) # a@)) - [pi % al(t+7)}  3(t = nT)}
£,k=0n=—oc0
Daraus folgt
T
(1) : (t,7)dt
Pss.3 T Pss,3(L,T
0
LI
T AT Z Z /[pé*Q](t_”T)'[pk*Q](t+T—nT)dt.
L,k=0n=—00]
(A.5)

Berechnung des mittleren LDS

Fur die AKF ergibt sich aus den drei Teiltermen (A.3) bis (A.5

Sbss(T) = @55,1(7-) + @88,2(7-) - @88,3(7-)
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1 e
1 n n n\ |2
P(7) B () |@ ()] e (~i2mrs)
+4T2 EEO,,I:Z_OO 14 T K\ Q T exp 7 7T7'T
1 o) T

pr(t) * q(t)|(t + 7 —nT) dt.

Das mittlere Leistungsdichtespektrub,(f) von s(t) erhalt man durch Fourier-
transformation vorp,,(7) ngl.T:

Dyo(f) = F{Pus (1)} = Pus1 (f) + Pssa(f) — Puss(f).

Die LDS der ersten beiden Terme ergeben sich direkt:

Ds,1( 2TZ|PI<:
bl =g X 3 AR (R 5(-5)

0n=—o0

. 3(f) berechnet sich folgendermafien:

353 4TZ Z /pg*q t—nT

L k= On——oo

oo

. / ok * q|(t + 7 — nT)exp(—j2m fr)drdt

Mit Hilfe der Substitution

du
= —t T — =-1
U +n 0t
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ergibt sich

0 nT—T

Y [ era-w expl-s2muf) du

n=-—o0o
nT

o0

PP Q) [ lpe dl(—u) expl—j2mu]du

— 00

Pu(f) P/ () 1QUHI.

£,k=0

Fur das mittlere LDS eines allgemeinen IR-UWB-Signalstfstthliel3lich

b=z X X AR R (F) ()60 - )

1 1
o > IR - = 30 B P RUDP

£,k=0



Abklrzungen, Notation und Formelzeichen

Abkurzungen
AKF Autokorrelationsfunktion
AWGN Additives weil3es gaul3sches Rauschen
BER Bitfehlerrate (Bit Error Rate)
FCC Federal Communications Commission
IEEE Institute of Electrical and Electronic Engineers
IR-UWB Impulse-Radio-UWB
ISI Intersymbol-Interferenz
LDS Leistungsdichtespektrum
LOS Sichtverbindung (Line of Sight)
MAI Stérungen durch Mehrfachzugriff (Multiple Access Infie-
rence)
NLOS Keine Sichtverbindung (Non Line of Sight)
OOK On/Off-Keying
PAM Pulsamplitudenmodulation
PPM Pulspositionsmodulation
PSD positiv semidefinit
SIR Signal-zu-Storverhaltnis (Signal-to-Interferencei®)
SNR Signal-zu-Rauschverhéltnis (Signal-to-Noise Ratio)
UuwB Ultra-Wideband
TH-Code Time-Hopping-Code

Notation und Formelzeichen

\—/\—é\—/

Konjugiert komplexe Zahl des Arguments
Transponierte eines Vektors oder einer Matrix
Hermitesche eines Vektors oder einer Matrix
Matrix M ist PSD

Matrix mit Nullen der DimensiorM x N

Matrix mit Einsen der Dimension! x N
Argument bezieht sich auf den Nutzer

11
18

19

20
59
45
75

21

58
105
59
107
89
112
45
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Argument bezieht sich auf den Stérer 45
Faltung zwischerf undg 47
inneres Produkt der Funktionetit) undy(t) 27
L?-Norm der Funktionz(t) 27
Schwellwert der Amplitude 41

Koeffizienten der Fourierreihendarstellung des Spektrum$03
Matrix mit den Integrationsergebnissen der Kanalsch&tzui3
Modellierung binarer, stochastischer Daten 23

Modifizierte Storfunktion 84

109
Matrix mit den Integrationsergebnissen eines Datensyrd4
bols

Konstanten zur Spektrumsoptimierung 105
Modifiziertes Template 82
Koeffizienten der Fourierreinennaherung einer reelleé30
Funktion f(t)

Koeffizienten der Fourierreihenné&herung einer komplexé&2
Funktion f(¢)

Minimierungsvektor zur Spektrumsoptimierung 109
Matrix mit den aktiven Integratoren bezuglich des Daterl
symbolsk

Konstanten im Markov-Lukacs-Theorem 86
Matrix mit den sortierten aktiven Integratoren bezuglielsd 71
Datensymbol%

Mal fur die Korrelation der Pulse 26
Kronecker-Symbol 117
Dirac-Stof3 58
Verschiebung bei PPM 20
Optimale Verschiebung bei PPM in AWGN 29
Komplementéare Fehler-Funktion 26
Bitenergie 18
Pulsenergie 18
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1kl
E

fa
Lfo,k:f1,k]
f(t)
F{fF®)}
FHE(N}
fJ:

flz|

Fo

Fy

N (p,0%)

Abktirzungen, Notation und Formelzeichen

Erwartungswert einer Zufallsvariablen 135
Nebenbedingungsmatrix bei der Spektrumsoptimierung 109
relativer quadratischer Fehler des Spektrum zur Frequeddb
maske

relative Leistung eines Pulses bezogen auf die Frequeds-
maske

Grenzfrequenz zur Optimierung der Frequenzmaske 16
Gultigkeitsbereich der Nebenbedingungen aus GI. (5.13) 5 11
Fourierreihenndherung einer Funktif(t) 80
Fouriertransformierte vorfi(t) 16
Inverse Fouriertransformierte van( f) 136
Dichte einer Zufallsvariablen 47
Dichte des Betrags einer Zufallsvariablen 47
Integrationsbandbreite der Frequenzmaske 7
PSD Matrix als Nebenbedingung 109

Anzahl der Symbole zur Synchronisation und Kanalsch&3
zung

Intervall, in dema Uberschritten wird, als Funktion der Va-49

riablex

Einheitsmatrix der GroR&/ x M 107
Korrelationsfunktion am Empfanger 46
Grol3e des Symbolalphabets 34
Koeffizienten der frequenzabhangigen Nebenbedingungen5 12
Anzahl der aktiven Integratoren 34
Anzahl der Fourier-/Polynomkoeffizienten 80
Amplitude desn-ten Pulses eines Symbolpulses 102
Anzahl der Pulse pro Symbol 18
Anzahl der Zeitschlitze des TH-Codes 22
Zweiseitige Rauschleistungsdichte 26

Normalverteilung mit dem Mittelwept und der Varianz®> 10
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Koeffizienten des Pulsspektrums
Anzahl der Integratoren im Empféanger

Pulsform

Symbolpuls

Pulsform im Empfanger

Pulsform im Kanal

Pulsform im Sender

Pulsform fur das Symbol 0 bzw. 1

Pulsform des Templates

Optimales Template in AWGN

Optimales Template in MAI
Fouriertransformierte einer Pulsfomm(t)
Anzahl der zur Stérunterdrickung ignorierten Pulse
Wahrscheinlichkeit eines Ereignisses
komplexe Basisfunktionen der Fourierreihe
reelle Basisfunktionen der Fourierreihe
AKF des Signals x

Mittlere AKF des Signals x
LDS des Signals x
Mittleres LDS des Signals x

Dichte voné,,
Koeffizient im Satz von Markov-Lukacs

Modifizierte Koeffizienten im Satz von Markov-Lukacs

Fouriertransformierte der Dichtg (t)

Empfangssignal

Koeffizient im Satz von Markov-Lukacs
Rechteckfunktion der Breit&

Komplexe Funktion in Satz (3)

Modifizierte Koeffizienten im Satz von Markov-Lukacs

Realteil vonz
Malf? fur das Verhaltnis aus SNR und SIR im Kanal
Vergleichswert flrp
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127

31

13
102
15
15
14
18
25
27
89
136
71
41
80
103
103,
134
137
16
58

136
85
87
136

46
85
82
107
88
80
76
76
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Abktirzungen, Notation und Formelzeichen

Anzahl der Stérer 52
Ergebnis desn-ten Integrators wahrend der Kanalschat33
zung

Ergebnis der Schatzung deden Symbols 35
Ergebnis der Schatzung dégen Symbols mit Stérunter- 71
driickung
Spektrum des Symbolpulses 103
Spektrum der Frequenzmaske 16
Start- und Endpunkt des Intervall§z) 89
Nomineller Pulsabstand, Framedauer 18
Abstand der Pulse innerhalb eines Symbolpulses 102
Zeitspanne, in depr(t) ungleich Null ist 82
Quantisierung des TH-Codes 22
Pulslange 16
Integrationszeit 31
Abtastzeit 70
Periode der Fourierreihe 80
Zeitspanne, in der der Schwellwertiberschritten wird 42
Zeitkonstante der Pulsform 14
32
32
Stochastische Verschiebung durch den TH-Code fumdas45
te Symbol
On —Os 46
Verteilungsfunktion einer Zufallsvariablen 47

Verteilungsfunktion des Betrags einer Zufallsvariabten 47

Spreizsequenz 102
Optimierungsvektor 90
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