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Vorwort des Herausgebers

Unter einem Software Radio wird ein Transceiver verstanden, dessen Funktionen
so weit wie moglich als Programme auf einem Rechner ablaufen. Die zugehori-
ge Hardware gestattet, dass auf ihr unterschiedliche Sende-/Empfangsalgorithmen,
die in aller Regel Ubertragungsstandards wiedergeben, implementiert werden kén-
nen. Die notwendigen Routinen sind in dem in dieser Arbeit vorgestellten Ansatz
so programmiert, dass die Standards iber Parameterlisten geladen werden. Dieses
Vorgehen erméglicht gegebenenfalls schnell das Ubertragungsverfahren wechseln
zu kdnnen.

Mit den in der hier vorliegenden Dissertation Parametergesteuertes Software Ra-
dio fiir Mobilfunksysteme erzielten wissenschaftlichen Ergebnissen wird ein ganz
wesentlicher Schritt von der Vision eines Software Radios in Richtung auf dessen
Realisierung geleistet. Die Arbeit beschaftigt sich also nicht nur mit der Theorie des
Software Radios, sondern auch mit Fragen seiner praktischen Implementierung. Ih-
re wichtigsten Beitrdge zum wissenschaftlichen Fortschritt sind:

e Die Angabe einer Modulatorstruktur, auf der lineare (QPSK, QAM und 7/4-
DQPSK) und nichtlineare (GMSK) Modulationsverfahren genauso wie Band-
spreiztechniken (CDMA) Anwendung finden konnen.

e Die Entwicklung einer Encoderstruktur, die Blockcodes, Faltungscodes und
Turbocodes verarbeiten kann.

e Die Darstellung der zugehdrigen adaptiven Empfangerstruktur, auf der insbe-
sondere Entzerrung, Demodulation und Decodierung durchgefihrt werden.

e Der Nachweis dafir, dass der fur die Decodierung turbocodierter Daten einge-
setzte MAP-Decoder (UMTS) bei verénderter Parametrierung zur Entzerrung
(GSM) eingesetzt werden kann.

e Grundsétzliche Uberlegungen zum Interstandard-Handover.

e Die Uberpriifung der theoretisch erarbeiteten Ergebnisse mit Hilfe von COS-
SAP-Simulationen und unter Einbindung realistischer Modelle fiir den Mobil-
funkkanal.

Die Arbeit stellt auRerdem die wichtigsten Entwicklungen auf dem Gebiet des
Software Radios, die dessen Basisbandsignalverarbeitung betreffen, zusammen und
gibt einen Uberblick tiber andere in diesem Zusammenhang wichtige Themen. Dar-
Uber hinaus werden fiir den Parameteransatz unabdingbare Details ausfiihrlich be-
schrieben.

Karlsruhe, im Mai 2001

Friedrich Jondral
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Zusammenfassung

Seit den ersten Veroffentlichungen tber Software Radios Anfang der 90er Jahre
hat sich die Mobilfunkkommunikation stark verandert. Die Idee eines Mobilfunk-
gerates, das verschiedenste Luftschnittstellen beherrscht, ist heute, kurz vor der
Einflhrung von Mobilfunksystemen der dritten Generation, besonders aktuell. Zu
den weltweit vier digitalen Systemen der zweiten Generation kommt nun die dritte
Generation hinzu, die finf Luftschnittstellen beinhaltet. Das Design-Konzept heuti-
ger Mobilfunkgeréte ist nicht ausreichend, um tberall mobil telefonieren bzw. Da-
tenibertragung durchfiihren zu kénnen und um eine Kompatibilitat zwischen den
Systemen der zweiten und dritten Generation zu gewéhrleisten. Diese Anforderun-
gen werden aus heutiger Sicht wohl nur durch Software (Defined) Radios erfillt
werden kdnnen. Bei der Realisierung eines Software Radios fur Mobilfunksysteme
steht man heute aber noch am Anfang der Entwicklung.

Eine wesentliche Eigenschaft eines Software Radios ist seine Rekonfigurierbarkeit
und damit die Fahigkeit, die Luftschnittstelle an die erforderliche Dienstgte, die
Ubertragungssituation und an die vorhandene Netzinfrastruktur anzupassen. Die
Rekonfigurierbarkeit kann erreicht werden, indem mdglichst nahe an der Antenne
abgetastet wird, um damit die Signale groBtenteils digital verarbeiten zu kénnen.
Die komplette Basisbandverarbeitung kann dann in Software definiert und damit
leicht rekonfiguriert werden. In dieser Arbeit wird hierfur als Ansatz die Para-
metrisierung der Basisbandfunktionen fiir Mobilfunksysteme realisiert. Gegeniiber
der Rekonfiguration durch Software-Download, hat dies unter anderem den Vor-
teil, dass bei einem System-Handover sehr schnell die Luftschnittstelle gewechselt
werden kann. Hier werden erstmalig die Basisbandfunktionen flr verschiedens-
te Mobilfunksysteme der zweiten und dritten Generation gemeinsam, durch einen
parametrisierten Aufbau implementiert. Die Funktionen kdnnen allgemein verwen-
det und durch Parameter an verschiedene Mobilfunksysteme angepasst werden. Es
wird dabei die Strategie verfolgt, Funktionsbldcke mdglichst fir eine gemeinsame
Benutzung aufzubauen. Insbesondere wird eine gemeinsame Modulatorstruktur fiir
GMSK- und PSK-Modulationen entwickelt, die auf der Linearisierung der GMSK
basiert. Einen nicht unerheblichen Rechenaufwand stellen die MAP-Detektionsal-
gorithmen fiir die Turbocodierung dar, die in Systemen der dritten Generation ver-
wendet werden. Diese werden entsprechend parametrisiert implementiert, so dass
sie ebenfalls fur die verkettete Entzerrung und Kanaldecodierung in Systemen der
zweiten Generation verwendet werden kdnnen.



Die Vorteile der gemeinsamen Nutzung der Basisbandfunktionen liegen in der Hard-
ware-Einsparung, die um so groRer ist, je mehr verschiedene Systeme in dem Soft-
ware Radio integriert werden sollen, und in der hohen Flexibilitat der Luftschnitt-
stelle, die somit auch sehr schnell rekonfiguriert werden kann. Es kann gezeigt wer-
den, dass mit einem entsprechend parametrisierten Aufbau von UTRA die meisten
fur GSM oder DECT benétigten Funktionen bereits enthalten sind. Da jedes zu-
kiinftige UTRA-Mobilfunkgerét ein nahtloses System-Handover zu GSM beherr-
schen muss, wird dies als Beispiel fur ein Handover zwischen verschiedenen Mo-
bilfunksystemen gewahlt und gezeigt, welche Basisbandfunktionen hierfir durch-
zufiihren sind und wie schnell die Rekonfiguration der Funktionsbldcke erfolgen
muss.

Die gemeinsame, parametrisierte Implementierung von Basisbandfunktionen ver-
schiedenster Mobilfunksysteme und die Analyse der dafir verwendeten Algorith-
men liefert damit grundlegende Untersuchungen flr eine Software Radio-Realisie-
rung fiir Mobilfunksysteme.
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1 Einleitung

In diesem einleitenden Kapitel wird zunéchst aufgezeigt, warum Software Radios
vor allem im Zusammenhang mit der Einfuhrung der Mobilfunksysteme der dritten
Generation (3G) eine immer wichtigere Rolle spielen. Die Motivation fiir Software
Radios und speziell der Erarbeitung einer gemeinsamen Software fiir unterschied-
liche Schnurlos- und Mobilfunksysteme wird herausgestellt. Der hier verwirklichte
Loésungsansatz wird anhand der Gliederung der Arbeit beschrieben.

1.1 Heutige und zukinftige Mobilfunksysteme

Nachdem die analogen Mobilfunksysteme der ersten Generation, wie zum Beispiel
Total Access Communications System (TACS) und das C-Netz in Deutschland,
Anfang der 90er Jahre in Europa von dem zellularen, digitalen System GSM abge-
l6st wurden, ist die Anzahl der Mobilfunkteilnehmer enorm angestiegen. Das Glo-
bal System for Mobile Communications (GSM) hat den Mobilfunkmarkt vor allem
durch das erstmalig mogliche Roaming, héhere spektrale Effizienz und damit héhe-
re Kapazitaten vorangetrieben. Entsprechende Entwicklungen gab es auch mit den
digitalen Systemen Pacific Digital Cellular (PDC) in Japan sowie mit den Interim
Standards 1S-54/1S-136 und 1S-95 in den USA. Gemeinsam haben diese Systeme
der zweiten Generation (2G), dass deren Luftschnittstellen so festgelegt sind, dass
auch unter ungiinstigen Bedingungen noch eine Ubertragung méglich ist. GSM ist
zum Beispiel auf eine maximale Teilnehmergeschwindigkeit von 250 km/h und ei-
nem maximalen Zellendurchmesser von 35km ausgelegt. Entsprechend bietet es
nur Dienste wie Sprachibertragung und niederratige Datentibertragungen fir zum
Beispiel Kurznachrichten an. Die Schnurlosstandards, wie Digital Enhanced Com-
munications System (DECT) in Europa, sind speziell fir Ubertragungen innerhalb
von Geb&uden bzw. sehr kleinen Zellen mit geringen Teilnehmergeschwindigkei-
ten und damit geringen Storungen ausgelegt. Die Beschrdnkung des Systems auf
bestimmte Szenarien und die Ausrichtung auf die daraus resultierenden schlech-
testen Ubertragungsbedingungen beschrinkt die Flexibilitat und Kapazitat dieser
Systeme jedoch erheblich.

In den letzten Jahren unterliegen Multimedia Anwendungen tber das Festnetz wie
Internet, E-Mail, Video-Konferenzen usw. ebenfalls einem starken Wachstum. Da-
her werden seit Anfang der 90er Jahre Mobilfunksysteme, die hochratige Daten-
ubertragung fur Multimedia-Dienste ermdglichen, unter dem Namen Universal Mo-
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bile Telecommunications System (UMTS) entwickelt. Die International Telecom-
munications Union (ITU) legte FDD- und TDD-Frequenzbénder fir Systeme der
dritten Generation (zusammengefasst unter dem Namen International Mobile Tele-
communications-2000 (IMT-2000)) fest, die weltweit benutzt werden kénnen und
daher ein globales Roaming begunstigen. Bei FDD (frequency division duplex)
sind Up- und Downlink uber die Frequenz getrennt, bei TDD (time division du-
plex) tber die Zeit. TDD ist insbesondere bei beziiglich der Datenrate asymmetri-
schen Verbindungen sinnvoll. Ein typischer Anwendungsfall einer Verbindung mit
asymmetrischen Datenraten ist das Internetsurfen. Der Anwender Ubertragt eini-
ge wenige Bytes, die fiir das Anfordern einer Web-Seite gentigen, und empféangt
daraufhin im Extremfall einige Megabytes Daten.

In Europa wurde Anfang 1998 die Entscheidung tiber die grundsitzlichen Uber-
tragungstechniken fr das terrestrische UMTS (UTRA) geféllt. Die UTRA-Luft-
schnittstellen UTRA-FDD und UTRA-TDD sind inzwischen auch in das IMT-2000
eingegangen. Aus den insgesamt 10 Vorschldgen aus verschiedenen Landern wur-
den 5 Modi fiir die terrestrische Ubertragung von IMT-2000 gebildet: Direct Spread
(UTRA-FDD), Multi Carrier (cdma2000), Time Code (UTRA-TDD), Single Car-
rier (UWC-136) und Frequency Time (DECT) [71, 172]. Hierbei bauen cdma2000,
UWC-136 (Universal Wireless Communications 136) und DECT jeweils auf schon
bestehende Systeme der zweiten Generation wie 1S-95, 1S-136 und (dem heutigen)
DECT auf. Lediglich UTRA-FDD und UTRA-TDD stellen komplett neue Luft-
schnittstellen dar und haben nur geringfiigige Gemeinsamkeiten mit dem 2G Sys-
tem GSM. Mit der Inbetriebnahme der ersten UMTS- bzw. IMT-2000-Netze wird
ca. 2002/2003 gerechnet. Die zukiinftigen Systeme werden ein breites Angebot an
Diensten in vielen verschiedenen Ubertragungsumgebungen ermdglichen. Wichtig
ist, dass diese Dienste aufRerdem unterschiedliche Anforderungen an Bitfehlerraten,
Verzdgerungszeiten und Arten des Datenflusses (paket- oder verbindungsorientiert,
symmetrisch oder asymmetrisch) aufweisen. Fir UMTS bzw. IMT-2000 wurden
folgende Datenraten als Ziele festgelegt [34, 35]:

e 2,048 Mbit/s flir eine stationdre Buroumgebung

e 384 kbit/s fur FuRgéngergeschwindigkeiten

e 144 Kkbit/s fur hohe Geschwindigkeiten in Fahrzeugen
e 9,6 kbit/s fur Satellitentibertragung

IMT-2000/UMTS wird es auch ermdglichen, tber eine Verbindung mehrere Diens-
te gleichzeitig in Anspruch zu nehmen. Neu ist auch, dass die Dienste und deren
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Ubertragung sehr flexibel an verschiedenste Szenarien und Netzbelastungen ange-
passt werden kdnnen. Dies soll unter anderem durch eine hierarchische Zellstruktur
(HCS) erreicht werden: Bild 1.1 zeigt die Aufteilung der UMTS-Zellen in Kkleine
Picozellen fiir einzelne Geb&ude, Microzellen flr groRere Gebiete wie Stadtteile
und Macrozellen fur ganze Landstriche. Satellitenbeams decken sogar ganze Lé&n-
der ab. Die hierarchische Zellstruktur hat den Vorteil, dass durch die hohe Anzahl
der Zellen eine hohe Netzkapazitat erreicht wird und zudem aber unnétig viele
Handover zwischen den Zellen vermieden werden, da die Zuteilung zu einer Zelle
von der Geschwindigkeit des Teilnehmers abhéngt. Ein Teilnehmer mit einer hohen
Fahrgeschwindigkeit wird daher einer Macrozelle zugeteilt, ein FuBganger dagegen
einer Microzelle [79].

Interessant ist auch eine Vorgabe der europdischen Standardisierungsorganisation
European Telecommunications Standardization Institute (ETSI), die besagt, dass
zukinftige UMTS-Geréate sowohl UMTS als auch GSM beherrschen miissen. Dies
ist vor allem deswegen sinnvoll, da UMTS-Netze eher eine Ergénzung der heuti-
gen Netze darstellen und die mit hohem Investitionsaufwand aufgebauten GSM-
Netze nicht auf einen Schlag verdrangen werden. Es ist davon auszugehen, dass
UMTS-Netze zunéchst nicht flichendeckend sondern in kleineren, einzeln ver-
streuten Gebieten mit besonders hohem Bedarf an der Ubertragungen von hohen
Datenraten aufgebaut werden. Verl&sst ein Teilnehmer die UMTS-Abdeckung, so
soll ein System-Handover zu GSM mdglich sein.

Es werden inzwischen auch Weiterentwicklungen von GSM als 2.5G Systeme vor-
angetrieben [129]: High Speed Circuit Switched Data (HSCSD), General Packet
Radio Service (GPRS) und Enhanced Data Rates for GSM Evolution (EDGE). Die-
se Techniken benutzen andere Codierungsverfahren, Bundelungen mehrerer Zeit-

Zone 4:
Global

Zone 1: R
In Gebauden {i§

Macrozelle

Weltzelle

Quelle: UMTS Task Force Report

Bild 1.1 Hierarchische Zellstruktur von UMTS
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schlitze oder eine mehrwertige Modulationsart, um mit der Luftschnittstelle von
GSM héhere Datenraten bis maximal 384 kbit/s Gibertragen zu kdnnen. Diese Wei-
terentwicklungen werden etwas friiher als UMTS/IMT-2000 auf den Markt kom-
men.

Das Ziel einer gemeinsamen weltweiten Luftschnittstelle konnte mit der Einfih-
rung flnf verschiedener Modi nicht erreicht werden. Weder wird jede der 2G- noch
jede der IMT-2000-Luftschnittstellen Giberall auf der Welt von allen Netzbetreibern
angeboten werden. Trotzdem ware ein globales Roaming méglich, wenn wenigs-
tens die Mobilfunkgerate alle diese Ubertragungstechniken beherrschen und sich
damit tberall in ein bestehendes Mobilfunknetz einwéhlen kénnten. Die Vision fur
zukunftige Mobilfunktechnik ist, dass dem Kunden mit Hilfe eines einzigen Mo-
bilfunkgerates jederzeit, an jedem Ort jeder Service, von Sprach- bis Video- oder
Internetdaten-Ubertragung, zur Verfiigung steht.

1.2 Software Radios

Aufgrund der im vorigen Abschnitt geschilderten Entwicklungen im Mobilfunkbe-
reich wird es bald nicht mehr ausreichen, dass ein Mobilfunkgerét nur einen ein-
zigen Standard beherrscht. Bei den Anforderungen an einen solchen Transceiver
unterscheidet man zwischen einem [70]

e Multi-Band Radio: Das Gerdt muss Uber einen gréfReren Frequenzbereich
einsetzbar sein. Dieser Bereich liegt im digitalen Mobilfunk- und Schnurlos-
telefon-Bereich weltweit zwischen 800 MHz und 2200 MHz.

e Multi-Mode Radio: Verschiedene Verbindungs- und Netzprotokolle werden
auf der Basis einer leistungsféhigen, softwarekonfigurierbaren digitalen Sig-
nal- und Kontroll-Prozessor-Plattform realisiert.

e Multi-Function Radio: Multimedia-Anwendungen (Sprach-, Daten, Fax- und
Videoubertragung) werden unterstiitzt.

Erste Schritte in diese Richtung stellen im zivilen Bereich Dualband-Geréte dar,
die eine Verbindung in D- und E-Netzen (also im 900 und 1800 MHz Bereich) auf-
bauen kdnnen. Um eine Verwendung sowohl in den europdischen GSM-Netzen als
auch in den amerikanischen GSM-Netzen im 1900 MHz Bereich zu ermdglichen,
gibt es inzwischen auch schon Triband-Geréte. Da hier die Luftschnittstelle aber
auler den belegten Frequenzbandern gleich ist, ist die Flexibilitat solcher Geréte
recht gering. Es gibt zudem Dualmode-Geréte fiir DECT und GSM. Diese bestehen
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aus zwei einzelnen Geréten in einem Gehduse (die so genannte ,,Velcro Lésung*),
was bei zwei zu beherrschenden Standards eine akzeptable Ldsung darstellt. Im
Fall eines 3G Gerdtes, das sehr viele verschiedene Luftschnittstellen beinhalten
muss, wére eine solche (pragmatische) Lésung aber aufgrund der Gréfie und des
Energieverbrauchs unakzeptabel.

Eine elegantere Losung stellt daher ein Software Radio dar, das 1992 von Mitola
allgemein wie folgt definiert wurde [114, 116]:

¢ Die Analog/Digital- und Digital/Analog-Wandler (A/D- und D/A-Wandler)
liegen so nah an der Antenne wie maglich.

e \erschiedene Standards werden durch Software auf derselben Hardware ver-
arbeitet.

e Die Transceiver Funktionen werden als Software-Module auf digitalen Pro-
zessoren wie Digitale Signal Prozessoren (DSPs) oder Field Programmable
Gate Arrays (FPGAs) implementiert und durchgefihrt.

Die Transceiver Funktionen sind somit flexibel und rekonfigurierbar. Diese Flexi-
bilitat hat nicht nur den Vorteil des globalen Roamings, sondern bietet auch die
Maoglichkeit einer Anpassung an neue Standards und Entwicklungen der Ubertra-
gungstechnik: Fir die Netzbetreiber wird die Erweiterung von Standards wesent-
lich einfacher, da sich die im Einsatz befindlichen Software Radios umprogram-
mieren lieRen. Damit wére zum Beispiel die Einfiihrung des Half-Rate Codecs in
den GSM-Netzen wesentlich vereinfacht worden. Auch eine Fehlerkorrektur in der
Software ist so moglich. Weiterhin macht ein Software Radio die Anpassung der
Luftschnittstelle an die jeweilige Ubertragungssituation und an den gewiinschten
Service leicht: Das Software Radio kann sich aus den angebotenen Netzen die ge-
eignetste und giinstigste Ubertragung aussuchen.

Bei der Entwicklung von Software Radios unterscheidet man verschiedene Ent-
wicklungsstufen [117]. Kriterien sind dabei:

e Die Anzahl der Luftschnittstellen, die unterstiitzt werden,

e an welcher Stelle im Empfangs- und Sendezweig mit welcher Bandbreite
digitalisiert wird und ab welcher Stelle damit der Transceiver konfigurierbar
ist,

o wie flexibel und reprogrammierbar die verwendete Hardware ist, und
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e wie flexibel die Software ist, d.h. ob sie unterschiedliche Luftschnittstellen
unterstiitzt und ob sie auf unterschiedlichen Hardware Plattformen lauffahig
ist.

Zum Beispiel wird von einem Software Defined Radio oder Programmable Digital
Radio gesprochen, wenn die Funktionen zwar in Software definiert sind, das Radio
aber keinen Breitband-A/D-Wandler besitzt [110, 150]. Das Software Defined Ra-
dio digitalisiert also nicht die gesamte in Frage kommende Bandbreite und filtert
dann erst im Digitalbereich das gewiinschte Frequenzband heraus, sondern die Ein-
gangsbhandbreite wird im analogen Bereich reduziert. Durch diese Vorgehensweise
werden die sonst extrem hohen Anforderungen an den A/D-Wandler vermieden.
Da in dieser Arbeit der Schwerpunkt bei der Basisbandverarbeitung liegt, wird hier
nicht streng zwischen einem Software Radio und einem Software Defined Radio
unterschieden.

1.2.1 Stand der Forschung

Mehrere Projekte in den USA und Europa arbeiten an der Entwicklung von Soft-
ware Radios. Das amerikanische Open Architecture Modular Multifunktional In-
formation Transfer System (MMITS) Forum (inzwischen umbenannt zu Softwa-
re Defined Radio (SDR) Forum) ist eine Industrie-Verbindung, die sich mit der
Entwicklung und Férderung einer offenen, einheitlichen Architektur fiir software-
definierte Transceiver beschaftigt [33]. Das Forum entstand urspriinglich aus dem
SpeakEasy Programm des amerikanischen Verteidigungsministeriums. SpeakEasy
wird als das erste Software Radio bezeichnet, welches allerdings allein fiir den mi-
litarischen Bereich entwickelt wurde [100]. Das europdische Projekt Flexible Inte-
grated Radio System Technology (FIRST) hat das Ziel, eine Software Radio Archi-
tektur speziell fir die GSM-, DECT- und UTRA- Luftschnittstellen zu entwickeln.
Ein Schwerpunkt liegt hierbei nicht nur bei der digitalen Basisbandverarbeitung,
sondern auch bei der Entwicklung eines flexiblen HF-Frontends [24, 88, 89, 97].
In dem ACTS-Projekt Software Radio Technologies (SORT) werden die Haupt-
ziele Software-Portabilitat und Hardware-Rekonfigurierbarkeit fur UMTS verfolgt
[67]. Einen guten Uberblick tber Projekte in diesem Zusammenhang gibt [151].
Es ist damit zu rechnen, dass UMTS-Geréte eine erste Generation von Software
Radios sein werden [104]. Handover zwischen verschiedenen Systemen sowie das
Anbieten von sehr vielen verschiedenen Diensten mit unterschiedlichsten Quali-
tatsanforderungen bendtigt natlrlich auch einen erhdhten Signalisierungsaufwand.
Avrbeiten, die sich mit Protokollen fiir Software Radios beschéftigen finden sich in
[119,141].
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Eine sehr visiondre Beschreibung davon, was Mobilfunkgeréte in Zukunft leisten
kdnnen, hat Mitola in [115,118] gegeben. Ein so genanntes Cognitive Radio be-
herrscht nicht nur verschiedene Standards, es kann z.B. auch Informationen tber
das zu erwartende Datenaufkommen, ableitbar durch Erfahrungswerte und intelli-
gentes Erfassen des Teilnehmerverhaltens, an das Netz weiterleiten. Cognitive Ra-
dios funktionieren auf der Basis einer Radio Knowledge Representation Language
(RKRL).

Der schematische Aufbau eines Software Radios ist in Bild 1.2 dargestellt. Es be-
steht, wie andere Transceiver auch, aus einem RF- und IF-Teil, der Basisbandverar-
beitung und der Datenverarbeitung. Der Unterschied zu einem gewohnlichen Mo-
bilfunkgerét besteht in der Steuerung aller Funktionseinheiten. Die meisten aus der
Literatur bekannten Arbeiten Uber Software Radios beschéftigen sich mit der Reali-
sierung eines flexiblen HF-Frontends und der dafiir verwendeten A/D-Wandler, al-
so die in Bild 1.2 hellgrau unterlegten Blocke des RF- und IF-Teils, z.B. [66, 73, 89,
91]. Eine Zusammenfassung und Diskussion dieser Arbeiten wird als Grundlage in
Abschnitt 2.2 gegeben. Ein weiteres Thema in der Literatur ist die speziell fir Soft-
ware Radios geeignete, rekonfigurierbare Hardware [17, 33, 38,107, 160]. Nur we-
nige Arbeiten beschéftigen sich direkt mit der Basisbandverarbeitungs-Software fur
Software Radios [39, 97, 134, 144]. Diese Arbeiten beschéftigen sich hauptséchlich
mit der digitalen Signalverarbeitung direkt nach der Abtastung, also zum Beispiel
mit der Ratenanpassung oder der Synchronisation. Auf gemeinsame Modulatoren,
Entzerrer oder Kanaldecodierer wird nicht oder nur sehr oberflachlich eingegangen.
Bei der Entwicklung einer gemeinsamen Software flr verschiedene Mobilfunkge-
réte muss einerseits berticksichtigt werden, dass die Software auch fir zukinftige
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Systeme verwendbar ist und andererseits sollte sie so gestaltet sein, dass durch die
gemeinsame Implementierung eine erhebliche Hardware Ersparnis erreicht wird.
Dies wurde mit dem Ansatz der Parametrisierung in dieser Arbeit erreicht. Es kann
aullerdem gezeigt werden, dass durch diese Art der Implementierung auch System-
Handover durchgefiihrt werden kénnen, was viele andere Software Radio Lésun-
gen nicht ermdglichen.

1.3 Gliederung der Arbeit

Zunéchst wird in Kapitel 2 diskutiert, warum die Lésung der parametrisierten Soft-
ware zur Konfigurierbarkeit von Software Radios im Vergleich zu anderen Losun-
gen vorzuziehen ist. Danach werden als Grundlagen eines Software Radios die
wichtigsten Aspekte eines gemeinsamen HF-Frontends, der A/D-Wandlung und
der Ratenanpassung, die bei einer festen Abtastrate notwendig ist, erldutert. Es wer-
den Beispiele gegeben, welche Empfénger, die zwar nicht dem idealen Software
Radio Empfanger entsprechen, aber trotzdem flexibler als herkdmmliche Empfan-
ger sind, heute schon fur verschiedene Mobilfunksysteme realisierbar sind.

Fur die Entwicklung einer gemeinsamen Software fiir verschiedene Systeme ist
die Analyse der Luftschnittstellen der einzubeziehenden Standards unabdingbar. In
Kapitel 3 werden daher die wichtigsten 2G und 3G Systeme beschrieben.

Eine Besonderheit der 3G Systeme ist, dass bei der Datenuibertragung z.B. von hoch
komprimierten Bildern eine Bitfehlerrate von mindestens 10~¢ benétigt wird. Dies
wird in einigen IMT-2000 Modi durch das hocheffektive Kanalcodierungsverfah-
ren der Turbocodierung erreicht. Die erste Veroffentlichung tiber Turbocodierung
ist aus dem Jahr 1993 [26], es ist also ein recht neues Verfahren. Es ergibt zwar
sehr gute Kanalcodierungsgewinne, ist aber auch relativ rechenintensiv. Es wurde
daher besonders darauf geachtet, die Turbocodierungs-Algorithmen durch Parame-
trisierung auch fiir andere Systeme verwendbar zu machen. In Kapitel 4 wird die
Turbocodierung genauer erkléart.

In Kapitel 5 werden die allgemeinen Sender-Funktionen wie Kanalencodierung,
Burstaufbau und Modulation und ihre Parametrisierung beschrieben. Fiir den Auf-
bau eines gemeinsamen, linearen 1-/Q-Modulators wurde die linearisierte GMSK
verwendet, die hier genauer erldutert wird.

Die gemeinsamen Empfanger-Funktionen wie Entzerrung, Demodulation und Ka-
naldecodierung werden in Kapitel 6 behandelt. Es wird aufgezeigt, wie auch hier
eine moglichst gemeinsame Nutzung von Algorithmen fur verschiedene Standards
realisiert werden kann. Simulationsergebnisse unterstreichen, dass die gemeinsam
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verwendeten Algorithmen gegeniber speziellen Lésungen keine Verluste beztiglich
der Bitfehlerraten bedeuten.

Die durch den parametrisierten Ansatz erzielte Hardware-Ersparnis wird in Kapi-
tel 7 abgeschéatzt. Es wird auBerdem gezeigt, wie ein System-Handover mit diesem
Software Radio, das zwar konfigurierbar ist, aber nur Signale von einem System
zur selben Zeit empfangen bzw. senden kann, durchzufiihren ist. Wie schnell daftr
die Luftschnittstelle gewechselt werden kénnen muss, wird dabei an dem wichtigen
Beispiel eines System-Handovers zwischen GSM und UTRA aufgezeigt.



2 Software Radio Grundlagen

Der in dieser Arbeit realisierte Software Radio Ansatz der Parametrisierung der
Basisbandsoftware wird anhand eines Vergleichs mit anderen Ldsungsansatzen dis-
kutiert. Desweiteren wird aufgezeigt, inwieweit ein gemeinsames HF-Frontend fur
verschiedene Mobilfunksysteme mit heutiger Technik schon zu realisieren ist.

2.1 Rekonfiguration eines Software Radios

Es gibt verschiedene Ansatze fiir die Rekonfiguration eines Software Radios [28,
33,39,127,144]. Sehr ineffizient ist die Implementierung der einzelnen Systeme
parallel, z.B. auf mehreren DSPs. Denkbar ist zum Beispiel das Laden neuer Soft-
ware (Software-Download) ber Funk oder iber Smartcards. Das Laden tiber Funk
hat den Vorteil, dass es relativ unabhangig vom Benutzer geschehen kann. Es hat
aber auch folgende Nachteile: Es muss fiir diese Ubertragung eine einheitliche
Luftschnittstelle (in [150] network access and connectivity channel (NACCH) ge-
nannt) definiert werden, die Uberall in jedem Netz zum Software-Download ver-
wendet wird, da erst nach dem Herunterladen die spezielle Luftschnittstelle des
Mobilfunknetzes verwendet werden kann. Fehlerfreiheit kann bei der Funkiber-
tragung auch bei einer sehr aufwendigen Kanalcodierung und Fehlerkorrektur im
Empféanger nicht garantiert werden, sondern hdchstens durch mehrmalige teilweise
Ubertragung (also durch Automatic Repeat Request (ARQ) verbunden mit einer
sehr starken Kanalcodierung zur Fehlererkennung). Dies fuhrt natrrlich zu erheb-
lichen Verzdgerungen, so dass das Laden der stark kanalcodierten Software rela-
tiv lange dauert. Das schnelle Wechseln der Luftschnittstelle, z.B. fiir ein nahtlo-
ses Systemhandover, wie es zwischen GSM und UMTS verlangt wird, ist so nicht
mdglich. Im Falle der Smartcards, welche eine Erweiterung der Subscriber Identi-
fication Module-Karten (SIM-Karten) darstellen, die in heutigen Mobilfunksyste-
men unter anderem zur Teilnehmeridentifizierung verwendet werden, missen die-
se einen grol3en Speicher fir die zu ladende Software enthalten. Das Verwenden
einer Smartcard verhindert zwar, dass Fehler beim Software-Download entstehen
und dass, wie beim Download durch Funkibertragung, wertvolle Frequenzressour-
cen belegt werden, ist aber auch nicht schnell genug fir ein System Handover.
Der Kunde muss aulerdem eigenhandig die Luftschnittstelle durch das Laden der
zugehdrigen Smartcard auswahlen. Der Software-Download ist daher eher fir mi-
litdrische Anwendungen geeignet, bei der vor einem Einsatz eine Software geladen
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wird und kein Systemhandover notwendig ist.

Es gibt drei verschiedene Mdglichkeiten, ein Software Radio zu entwickeln [28]:

1)

2)

3)

Es wird eine einzige Hardware Plattform standardisiert, fiir die eine entspre-
chende Software entwickelt wird. Es gibt dann nur noch einen Programmco-
de flir einen Standard, der auf jedem Gerat lauffahig ist. Software-Download
ist damit sehr einfach. Nachteilig ist hier, dass Geratehersteller ihre eige-
nen Algorithmen- und Hardware-Entwicklungen nur noch schwer einbringen
kdnnen.

Ein Compiler erzeugt aus einem generischen Code (z.B. in Java) einen lauffa-
higen Programmcode fur eine spezielle Hardware. Damit ist es mdglich Uber
Software-Download von generischem Programmcode, diesen auf verschie-
denen Plattformen zu implementieren. Hier kann zwar jeder Geréteherstel-
ler seine eigene Hardware Plattform entwickeln und einsetzen, verschiedene
Algorithmen, die empféngerseitig in Standards nicht festgelegt sind, kdnnen
aber auch hier nicht eingebracht werden. AuRerdem ist ein DSP-Code, der
durch Compilierung eines Codes in einer héheren Sprache erzeugt wurde,
immer um einiges ineffizienter als direkt programmierter, ,,von Hand opti-
mierter DSP-Code. Gerade bei Echtzeitfunktionen kann diese Vorgehens-
weise eine enorm hohe Rechenleistung bedeuten, der bei einer auf die Hard-
ware angepassten Software weitaus geringer ausfallen wirde.

Jeder Gerdtehersteller entwickelt eine spezielle Software fiir eine speziel-
le Hardware Plattform. Damit bleibt der Wettbewerb zwischen den Geréte-
herstellern erhalten, was vor allem bei zivilen Anwendungen, bei denen der
Wettbewerb verschiedener Hersteller eine groRere Rolle spielt, von Vorteil
ist. Man umgeht somit auch das Problem, dass bei jedem Luftschnittstellen-
wechsel ein Software-Download durchgefiihrt werden muss, System-Hand-
over sind also moglich. Ein Software-Download wird hier nur fir Fehlerbe-
hebungen und zum Updaten von Standards verwendet und kann z.B. von den
Gerateherstellern durchgefiihrt werden. Diese Losung ist aus den genannten
Griinden vorzuziehen. Effizient wird diese Implementierung aber erst, wenn
die Software gemeinsam fur verschiedene Systeme verwendet werden kann.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde entsprechend Ldsung 3.) eine Software fiir die Ba-
sisbandverarbeitung entwickelt, bei der die einzelnen Module parametrisiert auf-
gebaut und diese damit fiir verschiedene Standards verwendbar sind. Die Software
wurde unter Benutzung des Simulationstools COSSAP (Communication System
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Simulation and Analysis Package) erstellt. Die Standards kénnen somit durch ver-
schiedene Parameterlisten und dieselbe Software realisiert werden. Dieser Ansatz
hat zunéchst den Vorteil, dass das Software Radio zu Anfang einfach die entspre-
chenden Frequenzbereiche nach Broadcast Kanélen abhéren kann, um das vorhan-
dene Angebot der Netzanbieter herauszufinden. Ein Software-Download ist also
beim Einwahlen in ein anderes System nicht notwendig. Da das Wechseln der
Luftschnittstelle nur ein Veréndern der Trégerfrequenz und der Parameter der Ba-
sisbandverarbeitung bedeutet und damit sehr schnell durchfiihrbar ist, ist auch ein
Systemhandover mit diesem Ansatz moglich. In Kapitel 1 ist in Bild 1.2 ein Soft-
ware Radio dargestellt. Es unterscheidet sich von einem gewdhnlichen Transceiver
durch die parametergesteuerte flexible Funktionalitat der einzelnen Module wie Ka-
nalencodierung oder Modulation.

Da hier die Software fest installiert ist und nur Parameter ge&ndert werden kon-
nen, ist die Flexibilitat natlrlich eingeschrankt. Bei einer guten Strukturierung der
Software Module ist aber eine Erweiterung zu Systemen spaterer Generation bis
zu einem gewissen Grad moglich. Durch die genaue Analyse der einzubindenden
Systeme lasst sich auflerdem die bendtigte Hardware genau abschétzen, was bei
einem Software Radio mit Download-Ldsung von vorneherein nicht méglich ist.
Durch die Verwendbarkeit von Empfangs- und Sendefunktionen wie Kanalcodie-
rung und Modulation, l&sst sich der Hardware-Aufwand erheblich reduzieren ge-
gentber der schon erwéhnten Velcro-Lésung, die eine parallele Implementierung
der Standards beinhaltet. Neben dem Beweis, dass eine Hardware-reduzierende,
gemeinsame Software-Implementierung verschiedener Standards mdéglich ist, wird
in dieser Arbeit auch aufgezeigt, dass es ausreicht, immer nur einen Standard zu
einer Zeit empfangen zu konnen, auch wenn ein nahtloses Systemhandover durch-
gefuhrt werden soll. Nicht nur eine gemeinsame Software fiir die Basisbandver-
arbeitung, auch ein einziges HF-Frontend flr verschiedene Signal-Typen ist mit
heutiger Technik schon realisierbar, dies wird im néchsten Abschnitt diskutiert.

2.2 Software Radio HF-Frontend

Neben der gemeinsamen Implementierung der Basisbandfunktionen unterschied-
lichster Mobilfunksysteme, muss ein Software Radio auch ein gemeinsames HF-
Frontend besitzen. Die Ansétze aus der Literatur fur eine kostengiinstige, ener-
giesparende Ldsung sollen hier vorgestellt werden. Betrachtet man die verschie-
denen Frequenzbénder der zivilen, digitalen Mobilfunk- und Schnurlossysteme in
Bild 2.1, so erkennt man, dass diese sich alle im Bereich zwischen 800 MHz und
2,2 GHz befinden. Ein Software Radio fir Mobilfunksysteme der 2. und 3. Ge-
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neration muss also nur dieses Teilband aus dem UHF-Bereich abdecken, was den
Realisierungsaufwand natirlich stark vereinfacht. Trotzdem ist der ideale Ansatz
eines Software Radios, wie er von Mitola in [114] postuliert wurde auch mit dieser
Einschrénkung heute noch nicht mdglich: Damit der Empfangszweig eines Softwa-
re Radios maglichst flexibel ist, lautet das Prinzip, die A/D-Wandlung so nah wie
mdoglich an der Antenne zu platzieren, um fast alle Funktionen digital durchfih-
ren zu kénnen. Da die unterschiedlichsten Bandbreiten empfangen werden sollen,
mussten sonst entweder sehr unterschiedliche analoge Filter parallel im Empfangs-
zweig implementiert oder sehr aufwendige, variable analoge Filter verwendet wer-
den. Analoge Filter haben einen sehr hohen Platz- und Energieverbrauch im Gegen-
satz zu digitalen Filtern, und die Implementierung vieler verschiedener Empfangs-
filter sollte daher méglichst vermieden werden. Allerdings ermdglicht die analoge
Bandpassfilterung des Eingangssignals auf die bendtigte Bandbreite eine starke Re-
duzierung der Abtastrate bei der darauffolgenden A/D-Wandlung [78].

Der ideale Software Radio Empfanger ist in Bild 2.2 dargestellt. Das RF-Signal
wird direkt nach einer analogen Bandpassfilterung und Verstarkung ohne Misch-
zwischenstufe abgetastet. Das Mischen in das Basisband und die Unterdriickung
von Nachbarkanélen kann dann digital und somit sehr flexibel erfolgen. Aller-
dings ist dieser Empfanger mit heutigen A/D-Wandlern nicht realisierbar [156].
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Bild 2.1 Frequenzzuweisung der betrachteten Standards
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Bild 2.2 Idealer Empfanger eines Software Radios

Da die Anforderungen an die Abtastrate, den Dynamikbereich und den Aperturjit-
ter viel zu hoch sind, wird dieser Ansatz aufgrund des hohen Energieverbrauchs
fur Mobilfunkgerate auch nicht in absehbarer Zeit wirklich realistisch sein [92].
Der A/D-Wandler ist also eine sehr kritische Komponente eines Software Radio-
Empfangszweiges, daher soll hier etwas néher darauf eingegangen werden. An-
zumerken ist, dass nicht nur die A/D-Wandlung sondern auch die darauffolgende
digitale Verarbeitung eines idealen Software Radio Empfangers mit der extrem ho-
hen Abtastrate heute nicht realisierbar ist.

2.2.1 Eigenschaften von A/D-Wandlern

Um die Stérungen, die bei der A/D-Wandlung entstehen, zu untersuchen, wird zu-
nachst von einer idealen A/D-Wandlung ausgegangen, d.h. es wird zundchst nur das
Quantisierungsrauschen als Stérquelle berticksichtigt. Das Quantisierungsrauschen
entsteht durch den Fehler

€m = Q[xm] — Tm, (21)

der bei der Quantisierung (Q[.]) der Abtastwerte des Eingangssignals z,, erzeugt
wird. Ist Uyp = 2Unmax die peak-to-peak Spannung, die am A/D-Wandler anliegt,
und b die Anzahl der Quantisierungsbits, so ist bei einer linearen Quantisierung die
Hohe der Quantisierungsstufe
Upp
= ———. 2.2
21 (2.2)
Mit der Voraussetzung, dass das Eingangssignal nur Werte zwischen —Umax und
+Umax annimmt, gilt fir den Quantisierungsfehler |e,,,| < A/2. Folgende Modell-
annahmen flr das Quantisierungsrauschen werden (iblicherweise getroffen:

o Der Quantisierungsfehler e, ist ein Pfad eines diskreten, weil3en, mittelwert-
freien gleichverteilten Rauschprozesses E,, [77].

e Der Rauschprozess E,, ist unkorreliert zu dem Eingangssignal .
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Aufgrund der Gleichverteilung und der Mittelwertfreiheit ergibt sich fiir die mitt-
lere Leistung des Quantisierungsrauschens

2 2 2
2 _ A _ UPP ~ UPP

T (20 — 1)2 12 2212 @3)
Das Leistungsdichtespektrum (LDS) des Quantisierungsrauschens ist
A? s
= < .
(I)EE(f) 12f57 |f|_ 9’ (24)

wobei f, die Abtastfrequenz darstellt. Das Verhéltnis von Signalleistung zu Quan-
tisierungsrauschen ist

2

SNRo/gs = 10log (%) (2.5)
0.2

~ 10log U—pr +10,8+6,02 - b. (2.6)

Das SNR lasst sich also mit jedem weiteren Bit bei der Darstellung der Quanti-
sierungsstufen um ca. 6 dB erhéhen. Da die mittlere Leistung des Quantisierungs-
rauschens in dem Frequenzbereich |f| < fs/2 nicht von der Abtastrate abhéngt,
lasst sich auch durch eine Uberabtastung des Eingangssignals und einer nachfol-
genden Filterung ein SNRg-Gewinn erzielen. Bei einer Uberabtastung wird das
Eingangssignal z(t), das zundchst als Tiefpasssignal betrachtet wird und die ma-
ximalen Frequenz frax besitzt, mit einer Abtastrate f; > 2fmax abgetastet. Die
Uberabtastungsrate (oversampling ratio) OSR = £/ (2fmax) zeigt an, inwieweit
die minimale Abtastrate, bei der das Abtasttheorem noch eingehalten wird, auch
Nyquistrate genannt, tiberschritten wird. Da das LDS des Quantisierungsrauschens
sich nun tber eine sehr viel groRere Bandbreite bei gleichbleibender mittlerer Leis-
tung erstreckt, ist die Rauschleistung, die das Eingangssignal tberlagert, kleiner
als wenn die Nyquistrate f; = 2 fnax verwendet wirde. Geht man von einer idea-
len Tiefpassfilterung nach dem A/D-Wandler aus, so ergibt sich das resultierende
SNRg nach dieser Filterung zu

2

SNRg/ge = 101og ("—3) +101log OSR. 2.7)
UC

Durch eine Verdoppelung der Abtastrate ergibt sich also ein Gewinn von ca. 3 dB.
Ein weiterer Vorteil der Uberabtastung ist, dass die Anforderungen an die Anti-
Aliasing-Filter vor dem A/D-Wandler geringer werden [47]. Ein Nachteil liegt na-
tirlich in der héheren Datenrate, die nach der A/D-Wandlung verarbeitet werden
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muss. Bei einer Uberabtastung wird daher spatestens nach einer ersten Filterung
eine Abtastratenreduzierung durchgefuhrt (siehe Abschnitt 2.3).

Ein wichtiges Giitemal? eines A/D-Wandlers ist sein Dynamikbereich. Der Dyna-
mikbereich gibt an, fur welche Eingangsamplituden der A/D-Wandler ein positives
SNR¢ (in dB) produziert. Er ist definiert als das Verhaltnis der Signalleistung Py
eines sinusformigen Signals, bei der sich das beste SNR¢ ergibt, dividiert durch
die minimale Signalleistung Pmin ¢in €ines sinusférmigen Signals, bei der das SNRg
gerade 0dB ist. Das maximale SNR¢ ergibt sich, wenn das Sinus-Signal die ma-
ximale Amplitude Upax und damit die Leistung U,;"p/S aufweist. Damit ergibt sich
der Dynamikbereich zu [76]

P U2 22612 OSR
Deigial /e = 10log 5—"— r~ 10log [ = - ———— (2.8)
min,ein 8 Upp
~ 1,76+ 6,02b 4+ 101log OSR. (2.9)

Dies entspricht dem maximalen SNR¢, das mit einem konventionellen A/D-Wand-
ler, wie zum Beispiel dem Parallelumsetzer, innerhalb der Kanalbandbreite erreicht
werden kann. Allerdings entstehen in realen A/D-Wandlern nicht nur Quantisie-
rungsfehler sondern vor allem auch Fehler durch

e Aperturjitter,
o thermisches Rauschen erzeugt durch Bauteile,
o Komparatorunschérfe und

¢ Intermodulationen durch nichtlineare Eigenschaften.

Die Jitterfehler hdngen von den maximal auftretenden Frequenzen im Eingangs-
signal ab und schréanken somit den Frequenzbereich des Eingangssignals ein. Eine
Abschéatzung der Rauschleistung, die durch Jitterfehler erzeugt wird ist [155]:

27 fmaxUmaxTa 2
0'12' = ( max2 max ) (210)

mit der Standardabweichung des Abtastzeitpunktes 7,,, genannt Aperturjitter. Wei-
tere Abschatzungen der Rauschleistungen erzeugt durch die anderen Fehlerquellen
finden sich in [155]. Wird bei einem realen A/D-Wandler das resultierende SNR ge-
messen, so ergibt sich statt der theoretischen (nominalen) Aufldsung die effektive
Auflésung

bett = (SNR/gs — 1,76 — 101log OSR) /6, 02. (2.11)
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Die effektive Auflésung ist bei den heute verflighbaren A/D-Wandlern aufgrund der
oben aufgefuihrten Fehlerquellen im Durchschnitt um 1,5 Bit schlechter als die no-
minale Auflésung nach (2.7) bei einer festen Abtastrate [156]. Ein weiteres Gute-
kriterium fiir A/D-Wandler ist die Leistungsaufnahme, die bei sehr hohen Aufl§-
sungen und Geschwindigkeiten sehr hoch liegen kann und damit die Verwendung
dieser Wandler in Mobilfunkgerdten unakzeptabel macht. Weiterhin wird auch der
stérungsfreie Dynamikbereich (Spurious-free Dynamic Range, SFDR) aufgefiihrt
[161], der angibt, inwieweit bei einer Uberabtastung starke Stérsignale im Fre-
quenzbereich des Eingangssignals detektiert werden kdnnen, ohne dass es zu einer
Ubersteuerung kommt.

YA-Wandler

Da bei einem digitalen Empféanger, der eine Breitbandabtastung durchfihrt, die Ab-
tastrate immer weitaus hoher sein wird als eigentlich notwendig, ist der Aspekt
der Uberabtastung fiir unseren Fall also besonders interessant. Der Nachteil der
Breitbandabtastung ist, dass nicht nur der gewiinschte Kanal, sondern auch die be-
nachbarten Kandle mitabgetastet werden. Will man, wie in unserem Fall, nicht nur
meist schmalbandige TDMA-Signale sondern auch breitbandige CDMA-Signale
empfangen, so ergibt sich eine Eingangsbandbreite von mindestens 5MHz (sie-
he Tabelle 2.1).! Im Fall von schmalbandigen TDMA-Systemen befinden sich in

Standard | Sy bandbreiten [MHz] Kanalb [MHz]
GSM 35 0,27
GSM1800 75 0,27
PDC 16; 24 0,025
zellular 1S-136 25 0,03
1S-95 25 1,25
UMTS 140; 90 5
DECT 20 1,726
schnurlos PHS 23 03
PACS 60 0,3

Tabelle 2.1 System- und Kanalbandbreiten der betrachteten Systeme

1Die in der Tabelle angegebene Systembandbreite fiir UMTS ist die gesamte fiir IMT-2000 reser-

vierte Bandbreite. Wie in Bild 2.1 zu sehen, sind in verschiedenen L&ndern diese Frequenzb&nder zum
Teil schon belegt. In Europa stehen fiir den terrestrischen Mobilfunk der 3. Generation lediglich die
Frequenzbénder 1920-1980 MHz fir UMTS FDD Uplink, 2110-2170 MHz fir UMTS FDD Downlink,
1900-1920 MHz und 2020-2025 MHz fir UMTS TDD zur Verfiigung.
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diesem Frequenzband sehr viele einzelne Kandle, die recht unterschiedliche Leis-
tungen besitzen kénnen. Dies erhoht den fur den A/D-Wandler zu fordernden Dy-
namikbereich sehr stark, d.h. Auflésungen von mindestens 12 Bit bei sehr hohen
Abtastgeschwindigkeiten werden notwendig (siehe unten). Die Anzahl der Kompa-
ratoren 2° — 1 in einem Parallelumsetzer steigt aber exponentiell mit der Anzahl der
Auflésungsbits. Sehr hohe Auflésungen werden hier nur durch hohen Systemauf-
wand und Energieverbrauch erreicht. In [156] wird festgestellt, dass Parallelumset-
zer im Schnitt in den letzten 8 Jahren nur um ca. 1,5 Bit flir jede Abtastrate verbes-
sert wurden. Mit einem stérkeren Leistungszuwachs ist daher auch in den néchs-
ten Jahren nicht zu rechnen. Mit speziellen A/D-Wandlern wie den X A-Wandlern
(Sigma-Delta-Wandler), lassen sich aber noch bessere SNRg bzw. Auflésungen
erreichen, in dem bei einer geniigend hohen Uberabtastung noise-shaping (Rausch-
Formung) durchgefuhrt wird [15]. X A-Wandler werden z.B. fiir die hochauflésen-
de Abtastung von Audiosignalen verwendet, also fuir Basisbandsignale. Inzwischen
gibt es aber immer mehr Untersuchungen (ber deren Einsatz in digitalen Empfan-
gern [29,72,171].

Bei einem Parallelumsetzer ergibt sich das abgetastete und quantisierte Signal nach
(2.1) zu

Um = Tm + €m. (2.12)
Transformiert man dies in die z-Ebene, so erhalt man
V(z) = X(2) + E(2). (2.13)

Dieses Modell kann nun verallgemeinert werden, indem man die Signaltransfor-
mationsfunktion H,(z) und Rauschtransformationsfunktion H.(z) einfligt:

V(z) = X(2)H,(2) + E(2)H.(2) (2.14)

Im Falle eines Parallelumsetzers werden die Spektren des Eingangsignals und des
Quantisierungsrauschens nicht verandert und es gilt H,(z) = 1 und H.(2) = 1.
Ein X A-Wandler [-ter Ordnung dagegen liefert folgendes Ausgangssignal

V(z) = X(2)z ' + E(2)(1 — 27 1)} (2.15)

in der z-Ebene [15]. Bei einem Y A-Wandler 1-ter Ordnung bedeutet dies im Zeit-
bereich

Um = Tm—1+€m — €m—1- (2.16)
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Bild 2.3 Leistungsdichtespektrum des Quantisierungsrauschen eines XA-Wandlers
mit TP-Charakteristik (schematisch)

Das Eingangssignal wird lediglich verzdgert, das Rauschen dagegen differenziert.
Bei Uberabtastung bewirkt das Differenzieren von e,,, dass im interessanten Be-
reich um Null Hz das Quantisierungsrauschen geddmpft, das Rauschen in dem un-
interessanten Randbereich aber erhéht wird (siehe Bild 2.3 und [87]). Durch ei-
ne TP-Filterung mit anschlieRender Abwaértstastung nach der A/D-Wandlung wird
dieser hoch verrauschte Bereich herausgefiltert und man erhélt fir das gewinsch-
te Signal ein sehr gutes SNRg. In Bild 2.4 ist ein ¥A-Wandler 1-ter Ordnung
aufgezeigt. Fir die A/D und D/A-Wandlung innerhalb des X A-Wandlers werden
meistens 1-Bit-Wandler verwendet. Diese reichen fiir eine sehr gute Aufldsung aus
und haben auBerdem den Vorteil, linear zu sein. Fir einen X A-Wandler 1-ter Ord-
nung ergibt sich dann fur das SNR¢ innerhalb des gewiinschten Signalbereiches
[~ fmax, + fmax] nach [15]
0'2 7T2
SNR¢/ds = 10log (—g) + 301og OSR — 101log (?) . (2.17)

O¢

Hier erhdlt man also fir jedes Verdoppeln des OSR einen Gewinn von ca. 9dB.
Verallgemeinert auf X A-Wandler [-ter Ordnung erhdlt man

2
SNRg/¢e = 10log (U—g) + (20 4+ 1)10log OSR
o

e

2l
Je hoher die Ordnung des ¥ A-Wandlers, um so mehr Quantisierungsrauschen wird
aus dem gewiinschten Frequenzbereich geschoben, ohne dass die Uberabtastung
erhéht werden muss. Allgemein erhdlt man hier einen Gewinn von ca. 3(2/+ 1) dB
bei Verdoppelung der Abtastrate. Allerdings wird die Rickfiihrung innerhalb des
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Bild 2.4 ¥ A-Wandler 1-ter Ordnung

Y A-Wandlers mit groflerem [ aufwendiger und damit die Zeitverzégerung héher.

Im Zusammenhang mit Nachrichtensignalen ist vor allem auch das Abtasten von
Bandpasssignalen interessant. Es ist auch moglich, die Unterdriickung des Quanti-
sierungsrauschens statt im Null-Hz-Bereich in einem Bandpassbereich durchzufiih-
ren, allerdings benétigt dies je nach Methode ungefahr die doppelte Rechenleistung
wie der TP-Wandler [140]. Wird ein IF-Signal aber mit Hilfe der Bandpassunter-
abtastung [74] abgetastet, so liegt eine Spiegelung des gewiinschten Spektrums bei
fs/4. Die BP-EA-Wandler fiir diesen BP-Bereich sind besonders leicht zu imple-
mentieren. Wie die Bandpassunterabtastung mit einem X A-Wandler durchgefiihrt
werden kann, wurde z.B. in [145] untersucht.

2.2.2 Gemeinsamer Empfanger

Da der Empfanger in einem Transceiver hohere Anspriiche stellt als der zugehérige
Sender, soll nun vor allem ein gemeinsames Empfanger-Frontend fiir verschiedene
Mobilfunksysteme diskutiert werden. Hierzu gibt es mehrere Ldsungen, deren \Vor-
und Nachteile gegeneinander abgewégt werden.

Nach der Diskussion von A/D-Wandlern wird klar, warum der ideale Software Ra-
dio Empfénger aus Bild 2.2 nur sehr schwer zu realisieren ist: Hier musste die
gesamte Bandbreite zwischen 800 und 2200 MHz im RF-Bereich abgetastet wer-
den, wenn nur ein analoges Bandpassfilter verwendet werden soll. Die Eingangs-
bandbreite lage also bei 1400 MHz und fmax = 2200 MHz. Die Abtastrate musste
mindestens 4,4 GHz betragen (Bandpassunterabtastung ist aufgrund der sehr hohen
Bandbreite hier nicht mdglich), was zu Aperturjittern 7, im GréRRenbereich von 2 ps
und damit zu sehr niedrigen effektiven Auflésungen berr von maximal 3 Bit fiihrt
[156]. Ein weiteres Problem ist, dass die digitalen Komponenten nach dem A/D-
Wandler eine extrem hohe Rechenleistung aufweisen mussten, um die anliegenden
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800 MHz...2200 MHz

Bild 2.5 Zero-1F-Empfénger, direkte Mischung

hohen Datenraten zu verarbeiten [17]. Auch aufgrund der sehr hohen Energiekosten
ist diese Losung insbesondere fiir Mobilfunkgerate nicht praktikabel.

Die konventionelle Losung dagegen ist ein Superhet-Empfanger nach dem Uber-
lagerungsprinzip mit mehreren Misch-Zwischenstufen, bei dem erst im Basisband
die A/D-Wandlung erfolgt. Die A/D-Wandlung hat hier die geringste Anforderung
beziglich der Abtastrate, dafir kann es Probleme beim Gleichlauf der analogen
1/Q-Mischung und Tiefpassfilterung und der A/D-Wandlung in I- und Q-Zweig ge-
ben. Der analoge Anteil der Empfangskomponenten ist sehr hoch, dieser Empfan-
ger widerspricht daher dem Software Radio-Prinzip.

Aufgrund des hohen Energie- und Platzverbrauchs der analogen Komponenten bei
dem Superhet-Empfénger wird stattdessen heute in GSM-Handgeraten vermehrt
eine direkte Mischung durchgefihrt. Das heif3t, auf IF-Stufen wird ganz verzichtet,
analog eine komplexe Mischung direkt in die Nulllage durchgefihrt, tiefpassgefil-
tert und dort abgetastet (siehe Bild 2.5). 2 Dieser Empfanger-Typ wird auch Zero-
IF-Empfénger genannt [12,91, 148]. Der groRe Vorteil ist hier, dass die analoge
Filterung vor der A/D-Wandlung zur Unterdriickung des Aliasings im Tiefpassbe-
reich durchgefiihrt wird und somit deren Anforderungen weitaus geringer sind als
im IF-Bereich. In diesem Fall wére es auch einfacher, variable analoge Filter ein-
zusetzen und damit die Anforderungen an den Dynamikbereich des A/D-Wandlers
zu reduzieren. Der Nachteil ist wiederum das Problem des Gleichlaufes der A/D-
Wandlung in I- und Q-Zweig und die Ungenauigkeit des analogen Oszillators, was
starke Phasenverzerrungen bewirkt. Hinzu kommt, dass hier der Oszillator Signale
mit einer Frequenz im Empfangssignalbereich erzeugt und damit bei einer schlech-
ten Isolierung gegeniiber der Antenne Stérungen des Empfangssignals entstehen
kénnen. Fur die Anwendung in einem Software Radio fur verschiedene Mobil-

2Es kann gezeigt werden, dass die komplexe Mischung in die Nulllage und die darauffolgende Tief-
passfilterung der Bildung des analytischen Signals durch Hilbertfilterung und einer nachfolgenden Ab-
wartsmischung entspricht [86]. Probleme mit Spiegelspektren treten also nicht auf.
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Bild 2.6 Digitaler Empfénger

funksysteme ist dieser Ansatz daher zu fehleranfallig.

Der heute schon realisierbare Kompromiss flr einen Software Radio Empféanger
zwischen der Direktmischung und dem Superhet-Empfanger ist der digitale Emp-
fanger. Dieser weist je nach Anspriichen ein oder zwei analoge IF-Stufen auf, da-
nach folgt eine Bandpassunterabtastung und eine digitale Mischung ins Basishand
[73,75,89,98]. In Bild 2.6 ist ein solcher digitaler Empfanger mit zwei IF-Stufen
dargestellt. Der Unterschied zum konventionellen Superhet-Empfénger liegt also
in der A/D-Wandlung des reellen IF-Signals und der nachfolgenden digitalen Mi-
schung in die Nulllage, womit man das Problem des Gleichlaufs in I- und Q-Zweig
behoben und auRerdem eine héhere Flexibilitat durch eine friihere A/D-Wandlung
erreicht hat. Die erste Bandpassfilterung filtert zundchst den gesamten in Frage
kommenden Bereich von 800 MHz bis 2200 MHz aus dem an der Antennen anlie-
gendem Signal aus. Die Mischung in die letzte IF-Stufe erfolgt so, dass das ge-
wiinschte Signalband bei der Mittenfrequenz fir, liegt. Es gibt die Mdglichkeit,
variable Bandpassfilter zu implementieren. Diese sind allerdings sehr teuer und
aufwendig, vor allem, weil die Kanal-Bandbreite zwischen 5 MHz und 25 kHz lie-
gen kann (siehe Tabelle 2.1). Wird die Bandbreite des letzten Bandpassfilters vor
dem A/D-Wandler B)g, dagegen auf die maximal notwendige Bandbreite festge-
legt, ergibt sich bei dem Empfang von Schmalbandsignalen wie GSM ein recht
hoher Dynamikbereich von bis zu 100dB. Bei der Abtastung des IF-Signals kann
die Abtastrate durch das Prinzip der Bandpassunterabtastung stark verringert wer-
den [74]. Um eine Uberfaltungsfreie Bandpassunterabtastung durchzufiihren, muss

4
2; -1

fs= fir2, i €N (2.19)

und fs > 2 - B, gelten. Die Zwischenfrequenz fig, ist nach der Bestimmung
der minimalen Abtastrate, die von dem abzudeckenden Dynamikbereich abhédngt,
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entsprechend Gl. (2.19) zu wéhlen und sollte nicht zu groR sein, da wie schon dis-
kutiert, der Aperturjitter durch hohe Eingangsfrequenzen gréf3er wird. Das abgetas-
tete Signal weist dann im Basisband zwei Spiegelspektren mit den Mittenfrequen-
zen £ f,/4 auf. Durch eine digitale Mischung wird das Spiegelspektrum bei f,/4
in die Nulllage gemischt, danach wird in I- und Q-Zweig tiefpassgefiltert und die
Abtastrate um zwei verringert. Die Mischung kann in diesem Fall durch Multipli-
kation mit der periodischen Bitfolge (1,0,—1,0) im I-Zweig bzw. (0,—1,0,1) im
Q-2weig erfolgen. Es ist sinnvoll, die Zwischenfrequenzen f\r1, fir2 und die Abta-
strate festzusetzen und danach eine digitale Ratenanpassung (siehe Abschnitt 2.3)
fiir die einzelnen Systeme durchzufiihren.

Wird die erste IF-Stufe weggelassen, so ergeben sich folgende Probleme, wenn
firz aufgrund des A/D-Wandlers moglichst klein gewahlt wird: Die analoge Fil-
terung zur Image-Unterdriickung wird durch die niedrige IF-Frequenz schwierig.
Auferdem ist die Bandbreite des Signals nach der ersten Vorfilterung und vor dem
Mischen noch sehr breit, so dass eine niedrige IF-Frequenz unrealistisch ist, da eine
Uberlappung der Spiegelspektren auftreten wiirde. Es ist also nur maglich, auf die
erste IF-Stufe zu verzichten, wenn danach eine Bandpassunterabtastung mit einer
Abtastfrequenz f; < firz nach Gl. (2.19) durchgefuhrt wird. Dies wiederum ist
nur mit A/D-Wandlern mit einer sehr hohen Eingangsbandbreite mdglich, was wie
schon diskutiert zu hohen Aperturjittern fihrt.

Soll nun die Eingangsbandbreite B\r, mindestens 5 MHz betragen und ein GSM-
Signal mit einem Dynamikbereich von 90 dB empfangen werden kénnen, so kann
fur einen Parallelumsetzer mit der Auflésung von 10, 12 bzw. 14 Bit eine not-
wendige Abtastrate wie folgt berechnet werden: Setzt man Up,/2 = 30, und
SNRg =90dB in Gl. (2.7) so ergibt sich fur b = 10 ein OSR = 2859, fiir b = 12
ein OSR =~ 178 und fir b = 14 ein OSR =~ 11. Bei einer GSM-Bandbreite von
200 kHz wéren die entsprechenden Abtastfrequenzen dann 572 MHz, 35 MHz bzw.
2,2 MHz. Realistisch ist hier nur eine Abtastfrequenz von 35 MHz mit 12 Bit Auflé-
sung, diese wird heute gerade erreicht, allerdings mit einem sehr hohen Energiever-
brauch. Berlcksichtigt man allerdings noch die 1-2 Bits Auflésung, die aufgrund
der in Abschnitt 2.2.1 zusétzlich auftretenden Stérungen in A/D-Wandlern notwen-
dig sind, so ergibt sich eine Auflésung von 13-14 Bit. Die zweite IF-Stufe liegt
dann miti = 2 bei fir, = 26,25 MHz, das heil3t die maximale Eingangsfrequenz
liegt bei fmax = fir2 + Bir2/2 &~ 29 MHz, was mit heutigen A/D-Wandlern mog-
lich ist. Damit sollte die Bandbreite des Signals vor dieser Mischung bei maximal
Bjr1 < 100 MHz liegen, damit es keine Uberlappung der Spiegelspektren in dem
gewunschten Bandbereich gibt. Bei UMTS entspricht diese Abtastfrequenz einem
OSR = 7 und damit einem SNR¢ = 76 dB, was vollig ausreichend ist.
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In [47], [66] wird ein digitaler Empfénger mit nur einer IF-Stufe vorgestellt, der
zur Abtastung des IF-Signals, das auf ein Teilband reduziert wurde, einen L A-
Wandler verwendet. Dadurch ergeben sich weitaus geringere Anforderungen an
die A/D-Wandlung, als wenn man einen konventionellen Parallelumsetzer verwen-
den wiirde. Wird die Bandbreite des Eingangssignals in den A/D-Wandler fest auf
5 MHz gesetzt, so ergibt dies eine Uberabtastung fir Schmalbandsignale wie bei
GSM. Die Verwendung des ¥ A-Wandlers hat nun den Vorteil, dass danach nicht
nur die stérenden Signalanteile sondern auch Quantisierungsrauschen herausgefil-
tert werden kann. Ein X A-Wandler der 2. Ordnung mit einem 1-Bit-Quantisierer
kann hier schon genuigen, um die hohe Auflésung bei Schmalbandsignalen zu errei-
chen: Setzt man wie im oberen Beispiel Up, /2 = 30, und SNRg = 90 dB diesmal
in Gleichung (2.18) so ergibt sich fir/ = 2 und b = 1 ein OSR ~ 108 und damit
eine Abtastrate f; =~ 22 MHz. Da hier nur eine IF-Stufe eingesetzt werden soll,
ist die Bandbreite vor der einzigen Mischung noch recht gro3. Ein in der Mitten-
frequenz variables Filter kdnnte jeweils den Bandpassbereich um das gewiinschte
Signal herausfiltern und zwar im giinstigsten Fall mit einer Bandbreite von maxi-
mal 60 MHz. Dann kann mit fir, = 16,5 MHz gemischt werden, d.h. die maxima-
le Eingangsfrequenz liegt nur noch bei fmax = 19 MHz. Ist eine analoge Filterung
mit dieser Bandbreitenreduzierung in diesem Frequenzbereich nicht mdoglich, so
muss entsprechend Gl. (2.19) eine héhere IF-Frequenz gewéhlt werden. Die Ab-
tastrate f;, = 22 MHz entspricht einem Faktor von OSR =~ 4 bei UMTS bzw.
SNRg ~ 20dB, was immer noch ausreichend ist, da die Bandbreite des Vorfilters
auf 5 MHz reduziert und somit nur ein UMTS-Tragersignal digitalisiert wurde, der
Dynamikbereich in diesem Fall also sehr viel kleiner ausfallt.

2.3 Abtastratenanpassung

Wird mit einer festen Abtastrate abgetastet, muss nach der A/D-Wandlung und der
digitalen Mischung in die Nulllage eine Abtastratenanpassung durchgefihrt wer-
den, und zwar aus folgendem Grund: Es sollte mit der kleinsten notwendigen Ab-
tastrate gearbeitet werden, um den Rechenaufwand so gering wie maéglich zu hal-
ten. Diese minimale Abtastrate héngt allerdings von dem Symbol - bzw. Chiptakt
fB = 1/T (respektive von der Symbol - bzw. Chipdauer T") des empfangenen Sig-
nals ab. Im Allgemeinen reicht eine Abtastrate f, = 4 - fg und damit eine zeitliche
Aufldsung von T'/4 aus [162]. Nach der Feinsynchronisation kann die Abtastrate
nochmals um den Faktor vier reduziert werden.

Die Eingangsrate in den Resampler wird im Folgenden mit fi, = 1/7}, und die
Ausgangsrate mit four = 1/Tout bezeichnet. Geht man davon aus, dass das Verhélt-
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Bild 2.7 Ratenanpassung durch Kaskadierung von Interpolation und Dezimation

nis der Abtastraten (sampling ratio)

SR = Jin = £, I,J € NundI,J teilerfremd (2.20)
fOUt J

rational ist, so kann die Ratenanpassung wie in Bild 2.7 erfolgen. Das komplexwer-
tige Eingangssignal §(mTin) = §m, wird zuerst um J hochgetastet, indem J — 1
Nullen eingefligt werden. Danach erfolgt eine Tiefpassfilterung, die gleichzeitig zur
Eliminierung der Images und als Anti-Aliasing-Filter zur nachfolgenden Ratenre-
duzierung um I dient. Der gesamte Vorgang besteht also aus einer Kaskadierung
von Interpolation und Dezimation [49]. Dies kann wie folgt beschrieben werden:

Yk = Z Gm - g(k - Tou — m - Tin) (2.21)

m=—0o0

Die Impulsantwort muss also im Prinzip an allen Stellen % - Tin, I € IN bekannt
sein. Da hier die Unterdriickung von Aliasing besonders wichtig ist, das Tiefpass-
filter g(1) also sehr schmale Ubergangsbereiche aufweisen muss, kann die Filterung
mit der Taktfrequenz J - fin gegebenenfalls sehr aufwendig werden. Bei der Reali-
sierung von g(1) mit einem FIR-Filter kdnnen sich sehr hohe Impulsantwortléngen
J - L ergeben. Berticksichtigt man dagegen die Aufwartstastung vor und die Ab-
wartstastung nach der Filterung, so l&sst sich der Rechenaufwand stark reduzieren:
Da das hochgetastete Signal durch Einfugen von J — 1 Nullen in g, entsteht,
kann in der nachfolgenden Filterung die Berechnung dieser Null-Werte weggelas-
sen werden. Statt J - L Taps missen also nur L berechnet werden. Damit ergibt
sich die Struktur eines Polyphasenfilters wie in Bild 2.8. Fir jeden eingelesenen
Wert mussten im Prinzip J Werte berechnet werden, indem die Koeffizienten des
Filters im Takt J - fin gewechselt werden. Aus diesen J Werten wird aber danach
bei der Ratenreduzierung nur jeder Ite verwendet. Durch entsprechende Steuerung
der variablen Filterkoeffizienten lasst sich somit der maximale Takt von J - fi, auf
das Maximum der Takte fi, und fou: reduzieren. Da verschiedene Verhéltnisse SR
fur verschiedene Signale einstellbar sein miissen, ergibt sich eine sehr hohe Anzahl
von zu speichernden Filterkoeffizienten g(1). Gegebenenfalls kann hier eine direkte
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Berechnung der Koeffizienten effizienter sein als eine Vorabspeicherung. Spezielle
Implementationen der Ratenanpassung sind in [30, 65] aufgefihrt.

Die Voraussetzung eines rationalen Taktverhéltnisses ist nicht immer gegeben, kann
aber durch geschickte Wahl der Abtastfrequenz f, meistens anndhernd erreicht
werden. In [73] wird zum Beispiel als Abtastfrequenz f; = fin = 8 - 3,840 MHz
= 30, 725 MHz vorgeschlagen, die achtfache Chiprate von UMTS. Bei dieser Ab-
tastrate benétigt man, analog den Berechnungen aus Abschnitt 2.2.2, nominal 12, 1
Bits Auflésung (im Falle des Parallelumsetzers). Zuziiglich der 1 — 2 weiteren Bits,
die aufgrund von Aperturjitter usw. bertcksichtigt werden mussen, kommt man
hier ebenfalls auf 13 — 14 Bits. Bei der Verwendung eines Y A-Wandlers, wie
es im vorhergehenden Abschnitt vorgeschlagen wurde, verbessert sich mit dieser
etwas hoheren Abtastrate das SNRg zu ca. 98 dB. Statt der achtfachen UMTS-
Chiprate kénnte man auch nur mit der sechsfachen UMTS-Chiprate, also fi, =
6 - 3,840 MHz = 23,04 MHz, abtasten, dies wirde allerdings die Ratenanpas-
sung fir UMTS-Signale komplizieren. Bei dem Empfang eines UMTS-Signals
kann im Falle von fi, = 30,725 MHz die Abtastrate um 2 verringert werden, so
dass sich eine zeitliche Aufldsung von einer viertel Chiplange ergibt. Im Falle von
fin = 23,04 MHz msste hierfur eine Ratenanpassung um den Faktor I/J = 3/2
durchgefihrt werden, was aufgrund der hohen Raten sehr rechenintensiv wére. Fir
den Empfang eines GSM- oder DECT-Signals kann nun ebenfalls eine zeitliche
Auflésung von einer viertel Symbollange durch entsprechende Ratenanpassung er-
reicht werden. Hierzu zerlegt man fi, und fou in ihre Primfaktoren:

fin=28-3840kHz = 2" - 3 - 5kHz (2.22)
4-1625 2-5%-13

Joutlgsm = 5 kHz = — kHz (2.23)

foutlpger = 4 - 1152kHz = 2° - 3% kHz (2.24)

Ein GSM-Signal wird zuerst um 16 abwarts getastet, danach folgt eine Ratenan-
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passung mit dem Verhaltnis (2¢ - 32)/(5% - 13) = 576/325. Da der Faktor der
Hochtastung J = 325 betrégt und damit sehr hoch ist, kann auch ein anderes (nicht
exaktes) Raten-Verhéltnis mit einem kleineren J und einer anschlieRenden Interpo-
lation realisiert werden. Eine andere Mdéglichkeit basiert auf den Primzahlzerlegun-
genvon I und J aus (2.22) und (2.23) und besteht aus der Hintereinanderschaltung
mehrerer weniger aufwendiger Ratenanpassungen, was den Vorteil hat, dass man
aufwendige Interpolationen spart und trotzdem ein exaktes Ergebnis erhalt. Der
Nachteil besteht darin, dass hier die Flexibilitat der Ratenanpassung relativ gering
ist. Im Fall von GSM erreicht man zum Beispiel auch die gewiinschte Abtastrate
fout = 4 - 270,833 kHz aus der Eingangsrate fi, = 30, 725 MHz indem zuerst um
den Faktor 64 abwaérts getastet wird und danach zwei Ratenanpassungsstufen mit
den Verhéltnissen 9/13 und 16/25 durchgefiihrt werden. Um die vierfache Sym-
bolrate des DECT-Systems zu erhalten, ist, nach einer Abwartstastung um 4, eine
Ratenanpassung mit dem Verhéltnis I/J = 5/3 durchzufihren.

2.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde eine allgemeine Definition von Software Radios gege-
ben und die verschiedenen Mdglichkeiten der Realisierung diskutiert. Die Vor- und
Nachteile der Konfiguration eines Software Radios durch Software-Download an-
hand von Funkibertragung oder Smartcard wurden aufgezeigt und die in dieser
Arbeit verfolgte Strategie einer parametrisierten, gemeinsamen Software flr ver-
schiedene Standards vorgestellt. Um eine hohe Flexibilitdt mit nur einem einzigen
Empfangs- und Sendezweig zu erreichen, muss in einem Software Radio die Digi-
talisierung mdglichst nah an der Antenne durchgefiihrt werden. Dass ein gemein-
sames Empfanger-Frontend mit einem geringen Anteil an analogen Komponenten
heute schon machbar ist, wurde hier gezeigt. Will man variable (und damit auf-
wendige) analoge Bandpassfilter vermeiden, so ergeben sich sehr hohe Anforde-
rungen an die Auflésung und die Abtastrate der A/D-Wandler. Durch Bandpassun-
terabtastung mit X A-Wandlern kénnen diese Anforderungen aber auch mit einem
relativ niedrigen Energieverbrauch erfillt werden. Eine geschickte Wahl der Ab-
tastfrequenz kann wiederum die digitale Verarbeitung, wie die unmittelbar nach
der A/D-Wandlung folgende Ratenanpassung, stark vereinfachen und Fehler durch
Interpolationen vermeiden. Der gemeinsame HF-Empféanger legt die Grundlage fiir
die Diskussion der gemeinsamen Basisbandverarbeitung, die in den folgenden Ka-
piteln detailliert beschrieben wird.



3 Digitale Schnurlos- und
Mobilfunksysteme

In diesem Kapitel werden die Luftschnittstellen der wichtigsten digitalen Schnurlos-
und Mobilfunksysteme vorgestellt. Die Analyse der Systeme ist fir den Aufbau
einer gemeinsamen Software unabdingbar. Auf spezielle Aspekte der Modulati-
onsverfahren und auf das Kanalcodierungsschema der Turbo-Codierung wird in
spéteren Kapiteln genauer eingegangen.

3.1 DECT

Das européische digitale Schnurlossystem DECT wurde 1992 von der ETSI ein-
gefuhrt [40]. Es dient nicht nur zum schnurlosen Telefonieren, sondern kann auch
fir Dateniibertragungen in einer Bliroumgebung verwendet werden. Ein weiteres
Einsatzgebiet von DECT ist der so genannte local loop, d.h. der drahtlose Telepho-
nanschlu ans Festnetz. Auch fur kleine Mobilfunkzellen mit einem hohen Kom-
munikationsaufkommen, wie zum Beispiel in Bahnhofen, ist DECT eine glinsti-
ge Alternative. Die Luftschnittstelle von DECT [13, 36, 53, 149] basiert wie GSM
auf dem TDMA (Time Division Multiple Access) Zugriffsverfahren, kombiniert
mit FDMA (Frequency Division Multiple Access). Das Frequenzband von 1880-
1900 MHz ist in 10 Trager mit dem Abstand von 1728 kHz aufgeteilt. Auf jedem
Trager werden wiederum den Teilnehmern unterschiedliche Zeitschlitze jeweils fur
Up- und Downlink zugewiesen, es handelt sich hiermit um ein Time Division Du-
plex (TDD) System.

In Bild 3.1 ist der Rahmenaufbau von DECT dargestellt. Ein Rahmen dauert 10 ms
(&hnlich wie bei UTRA), dieser ist in insgesamt 24 Bursts der Dauer 0,417 ms auf-
geteilt, von denen die ersten 12 fiir den Downlink und die anderen 12 Bursts fur
den Uplink vorgesehen sind. Bei der symmetrischen Ubertragung (z.B. von Spra-
che) belegt ein Teilnehmer fiir Up- und Downlink immer Zeitschlitze im Abstand
von 5ms. Es stehen pro Trager maximal 12 Duplexkanéle zur Auswahl, also insge-
samt 120 DECT-Kanéle. Da aber in den DECT-Basisstationen normalerweise nur
ein Transceiver integriert ist, kdnnen nur maximal 12 Kanéle pro Basisstation zur
Verfugung gestellt werden, da in einem Zeitschlitz dann nur auf einer Frequenz ge-
sendet bzw. empfangen werden kann. Wieviele Kanale eine Basisstation zur \Verfii-
gung stellen kann héngt auch davon ab, wie schnell der Transceiver der Basisstation
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Bild 3.1 Der Rahmenaufbau bei DECT

von Senden auf Empfang umschalten kann. Da Up- und Downlink nur durch eine
relativ kurze Schutzzeit getrennt sind, kann es sein, dass die Zeitschlitze 12 und 24
zum Umschalten der Basisstation verwendet werden miissen, was die Anzahl der
Kandle weiter einschrankt.

Im Gegensatz zu den Mobilfunksystemen wurde bei DECT das Frequenzband all-
gemein zur Verfligung gestellt, d.h. es kénnen Uberall ohne weiteres DECT-Geréte
aufgestellt und betrieben werden. Den Teilnehmern wird nicht ein Kanal vom Netz
her zugewiesen, sondern das Teilnehmergerat sucht sich automatisch aufgrund von
Messungen auf den Trégerfrequenzen, den besten freien Kanal aus. Daher spricht
man hier von Dynamic Channel Selection (DCS) [158]. Auf eine aufwendige Fre-
quenzplanung fur die Basistationen kann somit verzichtet werden. Die Sprachqua-
litat ist hier so gut wie im Festnetz, aufgrund des verwendeten ADPCM (Adaptive
Differential Pulse Code Modulation) Sprachcodierers, der eine Ausgangsdatenra-
te von 32 kbit/s produziert. DECT ist fur Picozellen mit einem Radius von 200 m
bis 300m und einer Teilnehmergeschwindigkeit von maximal 20 km/h ausgelegt,
d.h. die Empfangeralgorithmen sind normalerweise recht einfach konzipiert. Die
maximale Sendeleistung betragt 250 mWw.

3.1.1 Kanalcodierung

Auf eine Kanalcodierung zur Fehlerkorrektur wird weitgehend verzichtet, da auf-
grund der guten Ubertragungsbedingungen nur wenige Bitfehler auftreten. Es wer-
den aber unterschiedlich starke Blockcodes, genauer Cyclic Redundancy Check
Codes (CRC-Codes), zur Fehlererkennung verwendet. Grundsétzlich werden bei
jeder Ubertragung durch zyklische Blockcodierung ausgewihlter Datenbits eines
Bursts 4 Priifbits gebildet und diese im X-Feld und im Z-Feld eines Bursts (ber-
tragen (siehe Bild 3.2). Dies dient zur Kontrolle der Ubertragungsqualitat und ist
bei der Sprachiibertragung, die eine Fehlerrate von 10~2 bendtigt, ausreichend.
Es gibt aber auch die Mdglichkeit, eine bessere Fehlererkennung fiir die Daten-
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Ubertragung durchzufiihren (protected mode). Hierbei wird zusatzlich ein binarer
Bose-Chaudhuri-Hocquenghem Code (BCH-Code) [51] verwendet, der jeweils aus
Datenblécken mit 64 Bits 16 Priifbits berechnet. Es wird eine Ubertragungswie-
derholung (ARQ) durchgefiihrt, wenn eine zu hohe Fehlerrate durch den BCH-
Blockcode festgestellt wird. Derselbe Blockcode wird verwendet, um die Kontroll-
bits, die in jedem Burst gesendet werden, zu schiitzen. Wird die Ubertragungsqua-
litdt auf einem Kanal zu schlecht, so wird gegebenenfalls ein Handover innerhalb
der Zelle auf einen anderen Kanal (ein anderer Zeitschlitz auf einer anderen Tré-
gerfrequenz) durchgefuhrt.

3.1.2 Burststruktur

Es gibt drei Bursttypen, die in Bild 3.2 aufgezeigt sind. Sie enthalten alle einen
Header der gleichen Lé&nge, bestehend aus dem S- und dem A-Feld. Das S-Feld
enthalt zwei Synchronisationsworter, jeweils der Lange 16 Bit. Diese haben im
Prinzip eine &hnliche Funktion wie die Trainingssequenzen in GSM oder die Pilot-
sequenzen in UTRA und werden daher im Software Radio in die Gruppe der be-
kannten Bitfolgen, die in jedem Burst bzw. Slot gesendet werden, eingeordnet. Das
A-Feld enthalt Kontrolldaten, die zur Aufrechterhaltung des Gesprachs notwendig
sind. Entsprechende Daten werden auch in jedem Mobilfunksystem (oft unter dem
Namen Slow Associated Control Channel (SACCH)) regelmafRig gesendet. Das
B-Feld enthélt die zu lbertragenden Informationsdaten einschlielich des schon
erwéhnten X-Feldes mit Prufbits. Danach folgt das Z-Feld, das eine Wiederholung
des X-Feldes darstellt und die Schutzzeit (GT), die in allen TDMA-Systemen zum
Schutz vor Burst-Uberlappungen eingesetzt werden muss. Fiir unterschiedliche Da-

16 16 8140 |16 80+j 4 4 296
Bit-Sync Wort-Sync| H | T-M |RA| DATEN X GT
S A B z
DECT P08j
16 16 8|40 (16 320 4 4 56
Bit-Sync|Wort-Sync| H | T-M |RA DATEN X| " |GT
S A B z
DECT P32
16 16 |8 |40 |16 800 41 56
Bit-Sync Wort-Sync| H [T-M |RA| DATEN X|"|GT
S A B z

DECT P80

Bild 3.2 Die Burststrukturen bei DECT
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tenraten konnen verschieden lange B-Felder verwendet werden, was auf die drei
Bursttypen in Bild 3.2 fiihrt. Bei der uncodierten Ubertragung (unprotected mode)
ergeben diese drei Bursts, aufgrund der verwendeten zweiwertigen Modulations-
art GMSK, Datenraten von (mindestens) 8 kbit/s, 32 kbit/s und 80 kbit/s. Bursttyp
P32 wird im unprotected mode zur Sprachibertragung verwendet. Es ist auferdem
moglich, einem Teilnehmer mehrere Zeitschlitze zuzuweisen oder eine asynchrone
Ubertragung durchzufiihren, indem unterschiedlich viele Zeitschlitze fiir den Up-
und Downlink fiir eine Verbindung verwendet werden. Es kdnnen so sehr hohe Da-
tenraten von bis zu 931,2 kbit/s pro Tréger erreicht werden. Vor der Modulation
wird im DECT-System eine Verwurfelung, d.h. eine mod2-Addition mit einer bi-
naren, pseudozufalligen Folge, durchgefiihrt, um eine Gleichverteilung von Einsen
und Nullen zu gewéhrleisten und damit die Empfangerdetektion zu vereinfachen.
Dies ist erforderlich, da keine Sprachpausen detektiert werden und daher lange
Null- oder Einsfolgen auftreten kénnen.

Die Symbolrate betradgt 1152 kbit/s, das ergibt eine Symboldauer von 0,868 us.
Dies bedeutet, dass bei sehr kurzen Mehrwegeverzdgerungen von max. 200 ns, wie
sie innerhalb von Geb&uden typisch sind, kaum Intersymbol-Interferenz (1SI) ent-
steht und auf einen Entzerrer verzichtet werden kann. Die durch die Modulationsart
GMSK entstehende I1SI wurde durch das Bandbreite-Zeit Produkt (BT) von 0,5 auf
Kosten der Bandbreiteneffizienz gegenliber der verwendeten GMSK in GSM redu-
ziert. Stattdessen kann Antennen Diversity angewendet werden, da aufgrund der
kurzen Laufzeitunterschiede und der langsamen Teilnehmergeschwindigkeit die
Fading-Einbriiche besonders stark und langanhaltend sein kénnen und dies durch
den Empfang mit zwei Antennen ausgeglichen werden kann. Treten langere Verzo-
gerungszeiten durch Mehrwegeausbreitung auf, zum Beispiel bei der Anwendung
auBerhalb von Geb&uden, so kann eine Entzerrung notwendig werden [85, 138].
Interessant ist, dass DECT auch als Luftschnittstelle in das IMT-2000 eingegan-
gen ist. Zur Ubertragung mit hohen Datenraten von bis zu 2 Mbit/s wurde DECT
vor allem mit zusétzlichen, z.T. hoherwertigen Modulationsarten wie 7/2-DBPSK,
w/4-DQPSK und 7/8-D8PSK ausgestattet [71].

3.2 GSM

Das erste digitale Mobilfunksystem GSM wurde in Deutschland 1991 eingefiihrt.
Die D-Netze belegen Frequenzen im 900 MHz Bereich und werden daher auch
GSM-900 Systeme genannt. Die E-Netze belegen dagegen den Frequenzbereich
um 1800 MHz, und werden GSM-1800 (friiher auch DCS1800) genannt. In Nord-
amerika gibt es auch Netze, die GSM im 1900 MHz Bereich betreiben (GSM-
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Bild 3.3 Der Rahmenaufbau und die normale Burststruktur bei GSM

1900). Bis auf die Tragerfrequenzen unterscheiden sich diese Systeme nicht von-
einander. GSM basiert, wie die meisten Systeme der zweiten Generation, auf ei-
nem TDMA/FDMA Zugriffsverfahren. Aufgrund der groRen Zellradien von bis
zu 35km und den daraus resultierenden Zeitverzogerungen werden hier Up- und
Downlink auf verschiedenen Frequenzen mit einem Abstand von 45 MHz (im Fal-
le von GSM-1800 mit 95 MHz Abstand) tibertragen. GSM ist damit ein Frequency
Division Duplex (FDD) System. Da die Freiraumd&mpfungauch von der Tragerfre-
quenz abhéngt und in Mobilfunkgeraten immer das Problem der Energieknappheit
besteht, wird die Uplink-Ubertragung stets auf der niedrigeren Frequenz durchge-
fiihrt. In dem GSM-900-Frequenzbereich sind 124 Tragerfrequenzen im Abstand
von 200 kHz verteilt. Bei GSM-1800 gibt es 374 Tréger, da aufgrund der hohe-
ren Freiraumd&mpfung die Zellradien hier kleiner bemessen werden mussen (max.
10 km). In Mobilfunksystemen werden die Frequenzen als Lizenzen vergeben, je-
der Netzbetreiber versucht, mit seinen zugewiesenen Frequenzen so viele Teilneh-
mer wie mdglich zu versorgen. Aufgrund des TDMA/FDMA-Zugriffverfahrens
muss eine Frequenzplanung durchgefuhrt werden. Dabei werden Zellen, die die
gleichen Tragerfrequenzen verwenden, voneinander entfernt gelegt, um die Inter-
ferenzstorungen zu reduzieren.

Auf jedem Tréager kdnnen maximal 8 Teilnehmer bei Full Rate (FR) senden. In
Bild 3.3 ist die Rahmenstruktur von GSM aufgezeigt. Die TDMA-Rahmen sind
4,616 ms lang, jeder Zeitschlitz hat damit die Dauer von 576,9 us. Die Burstdau-
er wurde so gewdhlt, dass eine Schatzung der Kanalimpulsantwort pro Burst fiir
die Entzerrung ausreicht. Die Rahmen fir Down- und Uplink sind um drei Zeit-
schlitze versetzt, so dass die Mobilfunkgeréte nicht gleichzeitig senden und emp-
fangen konnen miissen. Bei der Ubertragung von Sprach- oder Datenbits ergeben
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26 TDMA-Rahmen einen Multirahmen der Dauer 120 ms. GSM st vor allem fur
das mobile Telefonieren entwickelt worden, so kdnnen nur recht geringe Datenra-
ten von 2,4 kbit/s, 4,8 kbit/s oder 9,6 kbit/s tibertragen werden. Der Full Rate Mo-
dus, der einzige Modus der ersten Version von GSM (Phase 1), bezieht sich auf
die Sprachcodierung Regular Pulse Excitation-Long Term Prediction (RPE-LTP)
[152] mit der Rate 13,0kbit/s. Die Sprachcodierung wurde bei GSM um einiges
effizienter als bei Schnurlossystemen wie DECT gewéhlt, weil in Mobilfunksyste-
men die Netzkapazitét eine hohere Prioritét als die Sprachqualitét hat. Im Vergleich
zu den amerikanischen und japanischen Mobilfunksystemen der zweiten Generati-
on ist die Sprachqualitidt von GSM Full Rate aber noch etwas besser. Es wurde in
einer spéteren Version GSM (Phase 2) der Half Rate (HR) Modus eingefihrt, bei
dem ein Code Excited Linear Prediction (CELP) Sprachcoder [61] mit einer nied-
rigeren Rate von 5,6 kbit/s verwendet wird und daher ein Teilnehmer nur in jedem
zweiten TDMA-Rahmen einen Zeitschlitz belegt. Pro Trager kdnnen somit beim
Half Rate doppelt so viele Teilnehmer wie beim Full Rate versorgt werden, d.h. 16
Teilnehmer. Allerdings kann innerhalb einer Zelle eine Tragerfrequenz nur entwe-
der im Full Rate oder im Half Rate belegt werden. Zudem wurde eine neue, bessere
Full Rate Sprachcodierung (Enhanced Full Rate EFR) mit der Rate 12,22 kbit/s
eingefiihrt. Es gibt damit in GSM nur 7 verschiedene Ubertragungsmaglichkei-
ten: TCH/FS (Traffic Channel Fullrate Speech), TCH/HS (Traffic Channel Halfrate
Speech) und die funf Datenlbertragungskanéle TCH/F9,6, TCH/F4,8, TCH/F2,4,
TCH/H4,8 und TCH/H2,4. Einen guten Uberblick tber die Ubertragungstechnik in
GSM geben zum Beispiel [130, 146].

Eine Option in GSM ist die Voice Activity Detection (VAD) und die damit verbun-
dene Discontinuous Transmission (DTX). Hierbei wird zuerst detektiert, ob iber-
haupt gesprochen wird und damit wirklich Sprachrahmen zu ibertragen sind, was
bei einem Gespréch in nur weniger als 50 % der Zeit der Fall ist. Wahrend Sprech-
pausen findet keine Ubertragung statt, sondern es wird im Empfinger Rauschen
(Comfort Noise) eingespielt. Dadurch kénnen Gleichkanalstérung und der Ener-
gieverbrauch im Sender verringert werden.

Optional kann im GSM-System auch ein langsames Frequency Hopping (SFH)
durchgeflhrt werden, das starke Stérungen in bestimmten Frequenzbereichen aus-
gleichen kann. Diese frequenzselektiven Stérungen kdnnen durch Mehrwegeaus-
breitung oder Gleichkanalstérungen entstehen. Alle Mobilfunkgeréte missen dazu
ausgeristet sein. Die Tragerfrequenz wird nach jedem gesendeten Burst gewech-
selt, das ergibt eine Hoprate von ca. 217 hop/s. Eine Zelle fiihrt unabhéngig von
anderen Zellen das SFH tber die der Zelle zugeteilten Trégerfrequenzen durch. Da
in einer Zelle im SFH-Modus alle Teilnehmer versetzt eine bestimmte Frequenz-



34 Kapitel 3: Digitale Schnurlos- und Mobilfunksysteme

sprungsequenz durchfuihren, kommt es nicht zur Kollision der Bursts. Durch das
SFH ist ein Trager- zu Interferenz-Verhaltnis (C/l) von mindestens 9 dB statt 12 dB
am Empféangereingang ausreichend.

Ein weiterer wichtiger Aspekt ist das Handover in GSM, das ohne Gesprachsunter-
brechung, also nahtlos, stattfindet. Im Zusammenhang mit dem System-Handover
zwischen UTRA und GSM wird darauf genauer in Kapitel 7 eingegangen.

3.2.1 Kanalcodierung

Aufgrund der schlechteren Ubertragungsbedingungen ist die Kanalcodierung in
Mobilfunksystemen aufwendiger als in Schnurlossystemen. Hier miissen Fehler-
korrekturen im Empféanger durchgefuhrt werden, um eine gute Fehlerrate zu errei-
chen. Die Kanalcodierung von GSM soll nun anhand von zwei Beispielen, dem
TCH/FS (Traffic Channel Fullrate Speech) Sprachkanal und dem TCH/F9.6 (Traf-
fic Channel Full Rate) Datenkanal mit der Netto-Datenrate von 9,6 kbit/s, erldutert
werden. Nédhere Ausfuhrungen zur Kanalcodierung finden sich in [51]. Der Un-
terschied zwischen der Sprach- und der Dateniibertragung liegt vor allem darin,
dass bei der Datenuibertragung alle Bits gleich stark geschiitzt werden missen, bei
der Sprachiibertragung erzeugt der Sprachcoder aber wichtige und weniger wich-
tige Bits, die entsprechend unterschiedlich stark geschutzt werden. Im Falle des
TCHY/FS entstehen durch die Sprachcodierung aus einem 20 ms langen Sprachrah-
men 260 Bits. Davon werden 182 Klasse | Bits kanalcodiert und 78 Klasse Il Bits
ohne Kanalcodierung ubertragen (siehe Bild 3.4). Von den Klasse | Bits werden
50 Klasse la Bits zusétzlich mit einem Blockcode geschiitzt. Der Blockcode ist
ein Hammingcode, der drei Prifbits erzeugt, die an die Klasse la Bits angehangt
werden. Mit diesen Prufbits wird im Empfanger eine Fehlererkennung durchge-
fiihrt. Nach einer Umsortierung der Bits (aufgrund der innerhalb eines Kanalcodie-
rungsblockes unterschiedlich verteilten Bitfehlerwahrscheinlichkeiten [130]) und
der Anfligung von 4 Tailbits, bestehend aus Nullen zur Terminierung, werden die
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50 ‘ 3 ‘ 132 4
Klasse la_ |CRC| Klasse Ib 1B

Faltungscode,
R,=1/2

| 318 | 78

Bild 3.4 Kanalcodierung des TCH/FS bei GSM
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Bild 3.5 Interleaving des TCH/FS bei GSM

Klasse | Bits dann mit der Coderate R. = 1/2 und der Gedéchtnislange M = 4
faltungscodiert. Insgesamt ergeben sich durch die Kanalcodierung 456 Bits pro
Sprachrahmen und damit eine Bruttodatenrate von 22,8 kbit/s.

Aufgrund der groReren Zellen und der Mehrwegeausbreitung entstehen in Mobil-
funksystemen bei der Ubertragung durch das Fast Fading (siehe Abschnitt 6.2) vor
allem Bundelfehler. Es sind also oft mehrere aufeinander folgende Bits oder so-
gar ganze Bursts verfélscht. Die meisten Kanalcodierungen, wie die oft verwende-
ten Faltungscodes, kénnen allerdings Einzelfehler besser beheben, da Biindelfehler
hier zu Folgefehlern fihren kénnen. Daher werden in Verbindung mit Faltungs-
codes immer Interleaver verwendet, die die kanalcodierten Bits vor dem Senden
umsortieren. Im Empféanger wird dies vor der Kanaldecodierung riickgangig ge-
macht und dadurch Bundelfehler in néherungsweise Einzelfehler verwandelt. Je
groRer die Interleavertiefe, also je weiter die Bits nach vorne oder nach hinten um-
sortiert werden, um so unabhéngiger werden die Einzelfehler nach dem Deinterlea-
ven, aber um so langer wird auch die Verzégerung bei der Ubertragung. Gerade bei
der Sprachiibertragung sollten aber insgesamt keine Verzdgerungen langer als ca.
60 ms auftreten, so dass hier kirzere Interleavertiefen als bei der Dateniibertragung
gewahlt wurden. In Bild 3.5 ist das Interleaverschema fir TCH/FS aufgezeigt. Ein
Bitblock von 456 codierten Bits wird auf 8 hintereinander gesendete Bursts verteilt,
die Verzdgerung aufgrund des Interleavings betrégt somit ca. 37 ms.

Die Kanalcodierung von TCH/HS, dem Half Rate Sprachkanal, ist ahnlich aufge-
baut. Hier werden aus 20 ms Sprache 112 sprachcodierte Bits erzeugt und in ver-
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Bild 3.6 Kanalcodierung bei GSM [51]

schieden stark geschiitzte Klassen eingeteilt. Es werden von den 22 Klasse la Bits
wiederum drei Priifbits berechnet. Die Klasse | Bits werden mit einem Faltungsco-
de der Rate R, = 1/2 kanalcodiert, die Priifbits aber mit einer Rate R, = 1/3. Es
werden somit fir einen Sprachrahmen 228 codierte Bits Ubertragen, das entspricht
einer Bruttodatenrate von 11,4 kbit/s. Danach erfolgt ein Interleaving Uber 4 Bursts,
was die gleiche Verzégerungszeit wie bei TCH/FS ergibt, da jeder Teilnehmer nur
in jedem zweiten TDMA-Rahmen einen Zeitschlitz belegt.

Die Datenuibertragung von GSM soll nun noch beispielhaft fiir den TCH/F9.6 be-
schrieben werden. Die Nettodaten, die noch einige Headerdaten enthalten, werden
in Bldcke von 60 Bits pro 5ms gepackt. Vier solcher Blocke werden zu 240 Bits
zusammengefasst. Es erfolgt hier keine Blockcodierung, sondern alle Bits werden
mit einem Faltungsencoder der Rate R, = 1/2 faltungscodiert, nachdem 4 Tail-
bits angehéngt wurden. Von den 528 codierten Bits werden 72 punktiert, also nicht
Ubertragen, wodurch wieder eine Bruttodatenrate von 22,8 kbit/s entsteht. Die In-
terleavertiefe wurde zu 19 Bursts gewahlt, da hier die Anforderungen an die Ver-
zdgerung nicht so hoch sind wie bei der Sprachiibertragung.

In Bild 3.6 sind die Kanalcodierungsschemata der GSM-Kanéle zusammengefasst.
Dabei sind auch die Kanalcodierungen von Kontrollkanélen wie dem SACCH (Slow
Associated Control Channel) aufgefiihrt, mit dem regelméRig verbindungsspezifi-
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sche Kontrolldaten zwischen Mobil- und Basisstation ausgetauscht werden. Die
SACCH-Daten werden in jedem 26. TDMA-Rahmen (d.h. einmal pro Multirah-
men) bei FR (bzw. in jedem 13. TDMA-Rahmen bei HR) statt TCH-Daten (iber-
tragen. Nur so kdnnen ganze Bursts beim DTX ausgelassen werden, ohne dass die
Datenrate des SACCH beeintréchtigt wird. Weitere Kandle sind der RACH (Ran-
dom Access Channel), er wird zum Gesprachsaufbau von Seiten der Mobilstation
verwendet. Es gibt aulerdem Kandle, die nur von der Basisstation fiir alle Mobil-
stationen gesendet werden und zur Synchronisation und zum Gespréchsaufbau die-
nen: der SCH (Synchronisation Channel), der FCCH (Frequency Correction Chan-
nel) zur Synchronisation und der BCCH (Broadcast Control Channel) ber den die
Mobilstationen Informationen uber die Zelle erhalten. Diese gemeinsamen Kana-
le werden auf einer bestimmten Frequenz (Beacon Frequency) gesendet. Weitere
GSM-Kontrollkanale werden zum Beispiel in [37, 157] beschrieben.

3.2.2 Burststruktur

In Bild 3.3 ist der normale Verkehrsburst zur Ubertragung von Sprache, Daten und
Kontrollinformationen aufgezeigt. Der Normal Burst beginnt und endet jeweils mit
drei Tailbits, die zur Terminierung des Entzerrers dienen. Die beiden Datenblcke
von 57 Bits werden jeweils mit einem Stealingflag gekennzeichnet, das angibt, ob
die Datenbldcke statt Sprach- oder Datenbits im Falle eines Handovers FACCH
(Fast Associated Control Channel) Kontrolldaten enthalten. In der Mitte des Bursts
wird eine 26 Bit lange Midamble Ubertragen, die dem Empfénger bekannt ist und
zur Kanalschétzung (siehe Abschnitt 6.3.1) wie auch zur bitgenauen Synchronisa-
tion dient. Die Schutzzeit betragt bei GSM 30,46 us (entsprechen 8,25 Bits), inner-
halb derer die Sendeverstéarker hoch- bzw. heruntergefahren werden. Die Verzoge-
rungszeiten, die durch sehr lange Ubertragungswege entstehen, kénnen allerdings
bei groRen Zellradien um einiges langer sein: Bei einem maximalen Zellradius von
35km ist die Verzogerung eines direkten Mehrweges 116,6 us lang, das entspricht
ca. 31 Symboldauern. Durch Mehrwegeausbreitung kann die Verzdgerungszeit aber
auch doppelt so lang oder langer sein. Um die Netzkapazitat durch zu lange Schutz-
zeiten nicht zu stark zu verringern, wurde das Adaptive Time Alignment oder auch
Timing Advance fiir den Uplink eingefihrt. Aufgrund von Messungen in der Ba-
sisstation, werden im Downlink regelmé&Rig Kontrolldaten zur Regelung des Sen-
dezeitpunktes im Uplink gesendet. Entsprechend wird im Uplink der Burst zur Ba-
sisstation um T, friiher abgesendet, damit dieser an der Basisstation nicht mit den
Bursts anderer Teilnehmer Uberlappt. In GSM liegt T, zwischen 0 us und 233 us
(2/5 der Burstdauer). Es gibt auerdem noch vier andere Bursttypen, zum Beispiel
fiir den RACH, sie sind in [36, 122, 157] beschrieben.
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Nach der Burstbildung werden die Bits einem GMSK-Modulator mit dem BT-
Faktor 0,3 zugefiihrt und mit der Symbolrate 270, 833 kbit/s gesendet [42]. Die
Bruttodatenraten bei Full Rate ergeben sich durch folgende Betrachtung: Pro Mul-
tirahmen der Lange 120 ms (bzw. 26 TDMA-Rahmen) lbertragt jeder Teilnehmer
nur in 24 TDMA-Rahmen Verkehrsdaten und pro TDMA-Rahmen mit 8 Zeitschlit-
zen nur in einem Zeitschlitz. Pro Zeitschlitz der L&nge 156,25 Bits (~ 577 us) wer-
den 114 Bit Verkehrsdaten ibertragen. Das ergibt genau 22,8 kbit/s pro Teilnehmer
im Full Rate. Da die maximale Mehrwegeverzégerung bei GSM ca. 20 us betragt,
ergibt sich mit der Symboldauer 3,692 us Intersymbolinterferenz tiber maximal 6
bis 7 Symbole. Der Entzerrer im Empféanger ist also relativ aufwendig.

3.2.3 Erweiterungen von GSM

Die wichtigsten die Luftschnittstellen betreffenden Details der schon erwéhnten
Erweiterungen von GSM in Phase 2+ sollen nun noch kurz zusammengefasst wer-
den. Die HSCSD-Erweiterung basiert vor allem auf der Vergabe von maximal vier
Zeitschlitzen an einen Teilnehmer. Kombiniert mit einer etwas effizienteren Ka-
nalcodierung lassen sich Datenraten von bis zu 57,6 kbit/s erreichen. Die Kanal-
codierung im HSCSD unterscheidet sich von der Kanalcodierung des TCH/F9,6
lediglich durch eine andere Eingangsblocklange (290 statt 260) und einer starkeren
Punktierung. Diese Ubertragung ist daher etwas weniger gut geschiitzt, so dass sie
nur bei entsprechend guter Ubertragungssituation angewendet werden kann. Da bei
der Ubertragung mit HSCSD, wie in GSM, die Belegung der Kanile verbindungs-
orientiert ist, reduziert die Belegung mehrerer Zeitschlitze durch einen Teilnehmer
die Anzahl der Kandle pro Tragerfrequenz recht stark. Bei der Kombination von
z.B. drei Zeitschlitzen fir den Downlink und drei fiir den Uplink fiir eine Verbin-
dung wird es, im Gegensatz zur normalen GSM-Technik, notwendig, gleichzeitig
zu senden und zu empfangen. Theoretisch Uberlagern sich zwar aufgrund der Ver-
zdgerung von 3 Bursts des Uplinks gegentber des Downlinks (siehe Bild 3.3) die
Bursts nicht, wegen des Timing Advance kann es aber trotzdem notwendig wer-
den, dass die Mobilstation wahrend des Empfangs des letzten Bursts schon den
ersten Burst senden muss. Daher werden die ersten HSCSD-Geréte die maximale
Datenrate von 57,6 kbit/s eher nicht erreichen, sondern in einer Richtung maximal
43,3 kbit/s Ubertragen. Allerdings muss auch dann das Umschalten zwischen Emp-
fang und Senden in der Mobilstation um einiges schneller méglich sein als bisher,
und zwar in ca. 344 us statt wie bisher in ca. 921 us.

Die GPRS-Erweiterung basiert auf der HSCSD-Technik mit dem Unterschied, dass
es paketorientiert operiert, was sich positiv auf die Netzkapazitt auswirkt. Die ma-
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ximalen Datenraten liegen hier bei 115kbit/s. Der Aufriistungsaufwand ist um ei-
niges grofier als bei HSCSD, da die Netzinfrastruktur auf paketorientierte \ermitt-
lung umgeschaltet werden muss. Bezliglich der Luftschnittstelle &ndert sich, auller
die schon erwéhnten Anforderungen an das schnellere Umschalten zwischen Emp-
fang und Senden in der Mobilstation, fast nichts.

Bei der EDGE-Erweiterung wird eine neue hdherwertige Modulationsart einge-
fuhrt, um in Kombination mit der Belegung mehrerer Zeitschlitze noch héhere Da-
tenraten von bis zu 384 kbit/s zu ermdglichen. Durch eine 8-PSK mit einem beson-
deren Impulsformfilter, das auf der Linearisierung der GMSK-Modulation basiert
(siehe Abschnitt 5.2.3) und die Amplitudenschwankungen verringern soll, kann ei-
ne Nettobitrate pro Zeitschlitz von 69,2 kbit/s statt nur 22,8 kbit/s erreicht werden
und zwar unter Beibehaltung des 200 kHz Trégerabstands [52].

3.3 1S-54/1S-136

Das amerikanische Mobilfunksystem 1S-54 (der Vorlaufer von 1S-136) der zweiten
Generation wurde in den USA 1989 von dem Normierungsgremium TIA verab-
schiedet und 1991 zum ersten Mal eingesetzt. Im Gegensatz zu dem europdischen
Mobilfunksystem GSM, das Anfang der 90er Jahre ein vollkommen neues System
darstellte, baut der 1S-54 Standard auf seinem analogen Vorgénger AMPS (Ad-
vanced Mobile Phone System) auf. Um einen flieRenden Ubergang zwischen der
analogen und der digitalen Technik zu ermdglichen, wurde fur 1S-54 dieselbe Ka-
nalbandbreite von 30 kHz wie im AMPS-System gewéhlt. Ein wichtiger Grund fir
die Koexistenz zwischen AMPS und 1S-54 war, dass in Nordamerika keine neu-
en Frequenzen wie in Europa fiir GSM belegt werden konnten, es gab also nur die
Maglichkeit, das analoge AMPS nach und nach auf das digitale System umzuschal-
ten. Daher ist das 1S-54 System auch unter dem Begriff Digital AMPS (DAMPS)
bekannt. Es operiert im selben Frequenzbereich wie AMPS: Der Uplink wird im
Bereich 824-849MHz und der Downlink bei 869-894 MHz mit einem Duplex-
Abstand von 45 MHz gesendet. Es stehen damit 832 Tréger mit der Bandbreite
30kHz zur Verfugung. Die Kontrollkanéle bei 1S-54 sind dieselben wie in AMPS,
werden also analog Ubertragen. Erst mit der neueren Variante 1S-136 (friiher 1S-54-
C) wurden auch digitale Kontrollkanéle und die Mdglichkeit der Dateniibertragung
eingefiihrt. Somit konnten in AMPS-Netzen einzelne Basisstationen auf die digita-
le Sprachtbertragung umgestellt werden. Allerdings waren dafiir Dualmode-Geréte
erforderlich, die sowohl 1S-54-féhig als auch AMPS-féhig waren.

Da nur die digitalen Datenkandle betrachtet werden, die bei 1S-54 und 1S-136 iden-
tisch sind, wird im Folgenden nur noch von 1S-136 gesprochen. Das 1S-136 System
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Bild 3.7 TDMA-Rahmen und Burststruktur bei 1S-136

basiert auf dem TDMA/FDMA-Zugriffsverfahren. Aufgrund der schmalen Kanal-
bandbreite von 30 kHz, wurde hier eine effizientere Sprachcodierung verwendet:
Vektor Sum Excited Linear Prediction (VSELP) mit einer Rate von 7,95 kbit/s flr
Full Rate und 3,975 kbit/s fiir Half Rate. Pro Sprachrahmen von 20 ms werden al-
so 159 Bits erzeugt. Mit der (alternierend) vierwertigen =/4-DQPSK-Modulation,
bei der zwei Bits pro Symbol tbertragen werden, ist es mdglich, mit der geringen
Kanalbandbreite 3 bzw. 6 Teilnehmer zu versorgen. Der TDMA-Rahmen ist bei
IS-136 40 ms lang und enthélt 6 Zeitschlitze. Bei Full Rate werden jedem Teilneh-
mer zwei 20 ms entfernte Zeitschlitze zugewiesen, bei Half Rate belegt jeder Teil-
nehmer nur einen Zeitschlitz. Ahnlich wie bei GSM sind hier Up- und Downlink-
Rahmen um 412 Bits zeitversetzt, damit nicht gleichzeitig gesendet und empfangen
werden muss.

Bild 3.7 zeigt die zwei in Up- und Downlink verwendeten Burstarten. In jedem
Burst werden zusétzlich zu den 260 Sprach- bzw. Datenbits eine dem Empfan-
ger bekannte Synchronisationssequenz der Lénge 28 Bit, verbindungsspezifische
SACCH Kaontrolldaten und ein mit 4 Prifbits geschiitzter Color Code (CDVCC)
der L&nge 8 zur Identifizierung der Basisstation gesendet. Im Uplink hat man eine
Schutzzeit GT von 6 Bits und weitere 6 Bits zum Hoch- und Herunterfahren der
Verstarker eingebaut. Beim Downlink hat man auf Schutzzeiten verzichtet, die da-
durch frei werdenden 12 Bits bleiben fur spatere Erweiterungen reserviert und sind
mit Nullen aufgefillt. Pro Zeitschlitz werden also 324 Bits Ubertragen. Die Sym-
bolrate ist 24,3 kbaud/s und damit ist die Symboldauer mit 41,15 us wesentlich
langer als im GSM-System. Die Burstdauer ist mit 6,67 ms auch sehr viel langer
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als bei GSM. Verbunden mit einem Wurzel-Cosinus-roll-off-Impulsfilter mit Roll-
Off-Faktor o = 0,35 ergibt sich nur in bestimmten Ausbreitungssituationen 1Sl
uber zwei aufeinanderfolgende Symbole. Dementsprechend ist ein weniger auf-
wendiger Entzerrer als im GSM-System hier ausreichend. In 1S-54/1S-136 muss
dagegen eine Nachfiihrung der Kanalschatzung durchgefiihrt werden, da sich der
Kanal wéhrend der langen Burstdauer signifikant &ndern kann. Wie schnell sich
der Kanal &ndert wird aber durch die maximal zugelassene Teilnehmergeschwin-
digkeit von 100 km/h beschréankt. Die Zellradien sind maximal 10 km grof3, da der
Energieverbrauch von 1S-54/1S-136 Mobilfunkgeraten sowieso recht hoch ist. Die
Standby-Zeiten sind um einiges kiirzer als bei GSM-Geréten. Dies liegt an der ver-
wendeten Modulationsart 7/4-DQPSK, die zwar sehr bandbreiteneffizient ist, dafiir
aber keine konstante Einhillende besitzt. Die Sendeverstarker missen daher mog-
lichst lineare Kennlinien aufweisen, um keine Intermodulationsprodukte und damit
eine Verbreiterung des Spektrums zu erzeugen. Solche Verstarker haben einen ho-
heren Energieverbrauch. Genaue Beschreibungen der 1S-136 Luftschnittstelle fin-
densich in [19, 112, 133].

3.3.1 Kanalcodierung

Die Kanalcodierung der Sprachdaten ist sehr &hnlich wie im GSM-System. Auch
hier werden die sprachcodierten Bits in drei Klassen aufgeteilt und unterschiedlich
stark geschutzt. Das entsprechende Schema fiir die Full Rate Sprachiibertragung
zeigt Bild 3.8. Von den 159 sprachcodierten Bits eines Sprachrahmens werden von
12 Klasse la Bits mit einer CRC-Blockcodierung 7 Priifbits berechnet, um eine
zusétzliche Fehlerkontrolle im Empfanger durchfihren zu kénnen. Gemeinsam mit
den 65 Klasse Ib Bits werden sie nach dem Anfligen von Tailbits faltungscodiert mit
der Rate R, = 1/2 und der Ged&chtnislange M = 5. Die restlichen 82 Klasse 11
Bits werden uncodiert Gibertragen. Pro Sprachrahmen werden also 260 kanalcodier-
te Bits Ubertragen, was einer Rate von 13 kbit/s entspricht. Diese Bits werden uber
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‘ 12 ‘7‘ 65 ‘5‘
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Bild 3.8 Kanalcodierung fiir Full Rate Sprachiibertragung bei 1S-136
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zwei Zeitschlitze umsortiert, was einer Verzdgerungszeit von 40 ms entspricht. In
jedem Burst werden also jeweils die Hélfte der Bits von zwei aufeinander folgen-
den Sprachrahmen ubertragen.

Der 1S-136 Standard wurde unter dem Namen UWC-136 fiir die hochratige Da-
teniibertragung modifiziert und ist inzwischen auch in dem IMT-2000 integriert.
Ahnlich wie bei der GSM-Erweiterung EDGE werden unter anderem héherratige
Modulationsverfahren wie 8PSK sowie fiir den Indoor-Bereich 16QAM verwendet.

3.4 PDC

Das japanische, digitale Mobilfunksystem der zweiten Generation PDC (friher
auch Japanese Digital Cellular (JDC) genannt) hat sehr groRe Ahnlichkeiten mit
IS-54/1S-136, und wird daher hier nur kurz beschrieben. Einer der wesentlichen
Unterschiede zu 1S-54 ist, dass PDC von Anfang an mit digitalen Kontrollkana-
len operierte. Es verwendet auch ein TDMA/FDMA-Zugriffsverfahren, aber mit
einer Kanalbandbreite von 25 kHz. Die zugehorigen Frequenzbander liegen einmal
fur den Uplink bei 810-826 MHz und fur den Downlink bei 940-956 MHz (Du-
plex Abstand 130 MHz) und zum anderen fiir den Uplink bei 1429-1453 MHz und
fiir den Downlink bei 1477-1501 MHz (Duplex Abstand 48 MHz). Insgesamt ste-
hen damit 800 Trégerfrequenzen zur Verfigung. Der TDMA-Rahmen ist dem von
1S-54/1S-136 sehr &hnlich: Er ist nur halb so lang (20 ms), besteht aber aus nur
3 Zeitschlitzen, die also genauso lang sind wie die 1S-54/1S-136-Zeitschlitze. Pro
Trager werden hier auch 3 (bzw. 6) Teilnehmer bei Full Rate (bzw. Half Rate) ver-
sorgt. Aufgrund der schmaleren Bandbreite wurde der Sprachcodierer VSELP bei
Full Rate auf eine Rate von 6,7 kbit/s ausgelegt. Die Sprachdaten werden dann ka-
nalcodiert (Faltungscodierung und CRC-Code), so dass sich eine Bruttorate von
11,2 kbit/s ergibt. Pro TDMA-Rahmen miissen damit 224 Sprachdaten Uibertragen
werden. Verwendet wird hier auch die 7/4-DQPSK-Modulation, aber mit einem
Wurzel-Cosinus-roll-off-Impulsfilter mit Roll-Off-Faktor & = 0, 5. Die Symbolra-
te betrdgt 21 kbaud/s, ist also noch etwas langsamer als bei 1S-54/1S-136. Durch
die lange Symboldauer von ca. 47,6 us ist die Intersymbol-Interferenz nur noch
sehr gering, man hat daher auf Entzerrer verzichtet. Stattdessen hat man speziel-
le Antennendiversity-Verfahren und Vorverzerrer gegen Spektrumsverbreiterungen
durch die nichtlinearen Verzerrungen bei der Verstarkung entwickelt [106]. N&he-
res zum PDC Standard findet sich zum Beispiel in [19].
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3.5 1S-95/cdma2000

Der Mobilfunkstandard 1S-95 wurde von der Firma Qualcomm in den USA ent-
wickelt und 1995 eingeflhrt. Es ist zwar das erste Mobilfunksystem das auf dem
CDMA (Code Division Multiple Access) Zugriffverfahren aufbaut. Da es aber nur
geringe Datenraten Ubertragen kann, wird es auch zu den Systemen der zweiten
Generation gezahlt. Ahnlich wie bei der Einfilhrung von 1S-54 standen wiederum
nur die Frequenzbereiche zwischen 824 MHz und 894 MHz zur Verfligung, so dass
die neue Luftschnittstelle nur lokal eingefiihrt wurde. Die verwendete Bandbreite
betragt 1,25 MHz bei einer Chiprate von 1,2288 Mchip/s. Es kdnnen also maximal
20 1S-95-Tréger in dem Frequenzband betrieben werden. Aufgrund des CDMA-
Zugriffverfahrens greifen die Teilnehmer gleichzeitig auf dasselbe Frequenzband
zu und werden durch die verschiedenen Spreiz- und Scramblingsequenzen getrennt.
Theoretisch kann der Wiederholungsfaktor gleich eins gesetzt werden, was bedeu-
tet, dass alle Zellen dasselbe Frequenzband verwenden. Um die Interferenz zwi-
schen den Zellen (intercell interference) zu reduzieren, wird hier trotzdem eine
Frequenzplanung durchgefihrt.

Auch diese Luftschnittstelle wurde hauptséchlich zur Sprachiibertragung entwi-
ckelt und kann daher nur eine maximale Datenrate von 9,6 kbit/s tbertragen. Als
Sprachencoder wird ein Qualcomm Code Excited Linear Prediction (QCELP) Co-
der mit VAD verwendet, der in Abhéngigkeit von der Sprachaktivitat Datenra-
ten von 0,8 kbit/s, 2,0 kbit/s, 4,0kbit/s oder 8,6 kbit/s erzeugt. Nach der Berech-
nung von Priifbits und dem Anh&ngen von 8 Tailbits ergeben sich die Datenraten
1,2 kbit/s, 2,4 kbit/s, 4,8 kbit/s bzw. 9,6 kbit/s. Dies sind wiederum die moglichen
Bitraten im Falle der Datenubertragung. Da Up- und Downlink unterschiedlich
konzipiert sind, werden diese nun getrennt beschrieben.

3.5.1 1S-95 Downlink

Der 1S-95 Downlink fiir die Daten- bzw. Sprachkanale ist in Bild 3.9 dargestellt.
Der Datenstrom wird zunéchst faltungscodiert mit der Coderate R, = 1/2 und ei-
ner Gedachtnislange M = 8. Danach wird durch Bitwiederholung die Datenrate
einheitlich auf 19,2 kbit/s gebracht und ein Block-Interleaving Uber die Sprachrah-
menlénge von 20 ms durchgefiihrt. Als néchstes erfolgt durch bitweise modulo-2
Addition ein Scrambling mit einem reduzierten pseudozufalligen Long-Code der
Periode 242 — 1. Durch eine teilnehmerspezifische Maske ergibt sich fiir jeden Teil-
nehmer eine andere Scramblingsequenz. Durch dieses Scrambling wird die Un-
terscheidbarkeit der Teilnehmer, die dieselbe Spreizsequenz in unterschiedlichen
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Bild 3.9 Downlink Kanal bei 1S-95

Zellen verwenden, erhéht und auBerdem eine Verschliisselung durchgefiihrt.

Danach werden zwei codierte Bits mit den Bits fir die Leistungsregelung in der
Mobilfunkstation tberschrieben. Die Position dieser Power Control Bits hangt von
bestimmten Bits des Long Codes ab, es wird aber im Schnitt ein Power Control
Bit pro 1,25ms gesendet. Es ist im 1S-95-System nur eine Leistungsregelung im
Uplink vorgesehen, daher werden lediglich im Downlink Power Control Informa-
tionen gesendet.

Daraufhin erfolgt die Spreizung auf die Chiprate 1,2288 Mchip/s mit Hilfe der
orthogonalen Walsh Codes mit Spreizfaktor 64, wobei jedem Teilnehmer in ei-
ner Zelle ein eigener Code aus den 64 maoglichen Codes zugewiesen wird. Zum
Schluss werden die Signale der anderen Teilnehmer und die Kontrollkandle, die
Pilot-, ein Synchronisations- und ein Pagingsignal umfassen, aufaddiert. Mit Hilfe
dieser Kontrollkanéle kdnnen sich die Mobilfunkstationen phasengenau auf die Ba-
sisstation synchronisieren, was eine kohédrente Demodulation in den Mobilstationen
ermdglicht. Der Pilotkanal dient auBerdem zur Schétzung der Kanalimpulsantwort
und des Verhdltnisses von Trager- zu Interferenzleistung C/1. Ersteres wird zum
Empfang mit einem Rake-Empféanger verwendet, letzteres zur Entscheidung tber
die Einleitung eines Handovers.

Das Summensignal wird 7/4-QPSK moduliert, indem die ankommenden Chips in
den I- und Q-Zweig geleitet werden und dort jeweils ein kurzer PN-Code der Pe-
riode 2'® aufaddiert wird. Durch bestimmte, zelltypische Zeitverschiebungen der
PN-Codes kénnen die Zellen unterschieden werden. Damit wird die Resistenz ge-
gentber Storungen aus Nachbarzellen erhéht. Durch die Synchronisation der Ba-
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sisstationen werden auBerdem Mehrdeutigkeiten zwischen den zeitverschobenen
PN-Sequenzen vermieden. Danach wird eine Impulsformfilterung mit einem spe-
ziellen, im Standard angegebenen Impulsfilter mit Wurzel-Cosinus-Charakteristik
durchgefiihrt.

3.5.2 1S-95 Uplink

Der 1S-95 Uplink ist etwas anders aufgebaut als der Downlink. Da es hier keinen
Pilotkanal gibt, ist eine koh&rente Demodulation nicht mdglich. In Bild 3.10 ist
der Sender-Aufbau fir den Uplink skizziert. Hier wird eine Faltungscodierung der
Rate R = 1/3 und der Gedéchtnislange M = 8 benutzt, was nach einer Sym-
bolwiederholung auf eine einheitliche Datenrate von 28,8 kbit/s fiihrt. Nach dem
Block-Interleaver Uber 20 ms werden jeweils 6 Bits zusammengefasst, als binére
Adresse interpretiert und einem der 64 Walsh Codes zugeordnet, die dann anstelle
der 6 Bits Ubertragen werden. Dies wird orthogonale Modulation genannt und er-
mdoglicht im Empfénger eine inkohdrente Demodulation (mehr dazu findet man z.B.
in [86, 128]). Es ergibt sich eine Datenrate von 307,2 kchip/s. Da durch die Wieder-
holung von Datenbits bei Datenraten < 9,6 kbit/s Redundanz entsteht, kann auf die
Ubertragung einzelner Bits verzichtet werden. Da das Interleaving an die jeweilige
Datenrate angepasst ist, vereinfacht sich das Ausblenden redundanter Bits. Aus-
geblendet werden jeweils Abschnitte (Bursts) bestehend aus 6 Walsh-Folgen. Dies
entspricht einer Ausblenddauer von 1,25 ms. Das heif3t, es wird letztlich kein kon-
tinuierliches Signal gesendet. Die Auswahl der auszublendenden Bits wird hierbei
durch die nutzerspezifische Verwiirfelung mit dem Long Code und die Datenrate
bestimmt. Je geringer die Datenrate, desto mehr Bursts werden ausgeblendet. Dies
bewirkt eine Reduzierung der gegenseitigen Interferenz der Teilnehmer.

PN Code
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1,2288
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Uplink | Symbol

Daten Faltungscodierer Modulator u. Spreizung
96kbps — o  R=1/3und | Block 84 orthogon. Burst-Ausbl. D75
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1,2 kbps kehip/s
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M_aske fiir ) Long Code PN Code
Teilnehmer i Generator 1,288 Mchips/s fiir 0-Kanal

Bild 3.10 Uplink Kanal bei 1S-95
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Dann erfolgt die Teilnehmerkennung und eine nochmalige Spreizung um den Fak-
tor 4 durch modulo-2 Addition mit der langen, teilnehmerspezifischen Long Co-
de Folge der Periode 242 — 1. Das gespreizte Signal der Chiprate 1,2288 Mchip/s
wird dann mit denselben PN-Codes wie die zugehdrige Basisstation offset-QPSK-
moduliert. Hier unterscheidet also allein der Long Code die Teilnehmer und nicht,
wie beim Downlink noch zusatzlich der Walsh Code. Die offset-QPSK reduziert
die Schwankungen der komplexen Einhllende, was die nichtlinearen \erzerrungen
durch den Endverstarker in der Mobilstation aus oben schon diskutierten Griinden
reduziert.

Né&here Beschreibungen der 1S-95 Luftschnittstelle finden sich in [36, 86, 128, 133].
Inzwischen gibt es die 1S-95-B Version, die etwas hohere Dateniibertragungsraten
von bis zu 14,4 kbit/s pro Kanal erlaubt. Im Downlink wird dies durch eine Punktie-
rung von 2 von 6 Bits erreicht. Im Uplink, indem die Coderate auf R, = 1/2 gesetzt
wird. Durch diese neuen Datenraten ist es moglich, einen verbesserten Sprachenco-
der QCELP13 einzusetzen. Noch hohere Datenraten von bis zu 115,2 kbit/s lassen
sich durch Zuweisung von bis zu acht Kanélen an einen Teilnehmer erreichen.

3.5.3 cdma2000

Wie auch bei dem anderen in dieser Arbeit berticksichtigtem System der dritten
Generation, UTRA, ist die Entwicklung der Luftschnittstelle von cdma2000 noch
nicht vollstandig abgeschlossen und standardisiert. Die beschriebenen Luftschnitt-
stellen entsprechen daher zwar einem relativ aktuellen Stand, kdnnen aber bis zum
Abschluss der Spezifizierung noch Anderungen unterliegen.

Fur den Einsatz in dem IMT-2000 System wurde der 1S-95-B Standard fur die
Ubertragung von hohen Datenraten zu der Luftschnittstelle cdma2000 erweitert
[11]. Es besteht aber die volle Riickkompatibilitat, da 1S-95-B als eine spezielle
Ubertragungsmaglichkeit in cdma2000 enthalten ist. Zur Verbesserung der Bitfeh-
lerrate wird zudem (wie in UTRA auch) Turbocodierung, eine schnelle Leistungs-
regelung und ein Pilotkanal zur kohédrenten Demodulation in Up- und Downlink
eingesetzt. Die hohen Datenraten werden durch zwei prinzipielle Ubertragungsar-
ten erreicht:

e Multi Carrier
Es werden N = 1 oder N = 3 Trager der Bandbreite 1,25 MHz verwen-
det. Auf jedem dieser Trager findet eine Ubertragung mit einer Rate von
1,2288 Mchip/s statt.
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e Direct Spread
Hier wird lediglich ein einziger Trager mit einer gréReren Bandbreite von
ca. 5 MHz verwendet. Die Chiprate erhdht sich gegentber der Multi Carrier
Ubertragung um den Faktor drei zu 3,6864 Mchip/s.

cdma2000 Downlink

Es gibt im Downlink neun verschiedene Ubertragungs-Konfigurationen; zwei da-
von stellen die Ubertragung, wie sie in 1S-95 und 1S-95-B mit den maximalen
Datenraten von 9,6 kbit/s bzw. 14,4 kbit/s moglich ist, dar. Fiir eine Ubertragung
mit lediglich einer Bandbreite von 1,25MHz (N = 1) gibt es noch drei weitere
Konfigurationen, die sich vor allem durch die Verwendung einer ,,echten”“ QPSK-
Modulation, bei der auf I- und Q-Zweig verschiedene Daten Ubertragen werden,
von 1S-95 unterscheiden. Hier wird dann die Multiplikation mit den zellspezifi-
schen PN-Folgen in I- und Q-Zweig als komplexe Multiplikation durchgefuhrt.
Die Kanalcodierung besteht aus einer Faltungs- oder Turbocodierung mit Codera-
ten R, = 1/2 oder 1/4. Fiir den Fall N = 1 gibt es auBerdem noch die Mdglichkeit
des Transmit Diversity (TD) in der Basisstation: Hierbei werden die Daten ent-
weder gesplittet und mit verschiedenen Symbolwiederholungs-Schemata parallel
uber zwei Antennen mit der gleichen Trégerfrequenz tibertragen (Orthogonal TD
(OTD)). Oder die Daten werden ahnlich wie bei OTD Uber zwei Antennen mit der
gleichen Tréagerfrequenz, dafiir aber doppelt, d.h. jedes Bit gleichzeitig tber beide
Antennen, Ubertragen (Space Time Spreading (STS)). Dies hat den Vorteil, dass
die Signale, die von unterschiedlichen Antennen abgesendet werden, mit anderen
Kanalbedingungen Ubertragen werden. Fir diese drei Konfigurationen durfen bis
zu drei Kandle pro Teilnehmer zugewiesen werden.

Die anderen vier Konfigurationen im Downlink verwenden Multi Carrier mit N =
3. Die Daten werden gesplittet und parallel tber drei Antennen mit unterschiedli-
chen Tragerfrequenzen Ubertragen und zwar pro Trager jeweils wie im Fall N =1
mit einer echten QPSK-Modulation. Der Spreizfaktor wird hier je nach Datenrate
&hnlich wie bei UTRA angepasst und besteht aus Zweierpotenzen zwischen 4 und
256.

cdma2000 Uplink

Da in der Mobilstation normalerweise nur eine Sendeantenne eingebaut ist, wird
hier entweder mit einem Kanal der Bandbreite 1,25 MHz (N = 1) oder 5 MHz (Di-
rect Spread) gesendet. Im Uplink gibt es lediglich sechs verschiedene Konfigura-
tionen, von denen zwei die schon genauer beschriebenen Ubertragungen von 1S-95
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und 1S-95-B unter Verwendung der orthogonalen Modulation mit den maximalen
Datenraten von 9,6 kbit/s bzw. 14,4 kbit/s darstellen. Zwei weitere Konfigurationen
arbeiten mit N = 1 und Ubertragen auf I- und Q-Zweig mehrere durch verschiedene
Walsh-Codes (mit maximalem Spreizfaktor 16) zu trennende Kanéle, darunter auch
einen Pilotkanal. Pro Teilnehmer diirfen maximal drei Verkehrskanale zugewiesen
werden. Zur Trennung der Teilnehmer wird hier bei dem komplexen Scrambling
des I- und Q-Zweiges mit den zellspezifischen PN-Folgen zusétzlich auch mit dem
Long Code mit teilnehmerspezifischer Maske multipliziert. Die beiden Konfigura-
tionen unterscheiden sich sonst nur durch verschiedene Kanalcodierungsraten von
R. = 1/2 bzw. 1/4. Durch Direct Spread kénnen hohere Datenraten Ubertragen
werden indem einfach die Chiprate auf dem Kanal erhéht wird.

Mit dem Direct Spread ergibt sich eine Chiprate von 3,6864 Mchip/s, die der von
UTRA (3,84 Mchip/s) sehr dhnlich ist. In beiden Systemen wird auBerdem eine
Kanalbandbreite von 5 MHz verwendet. Dies erleichtert die Entwicklung eines ge-
meinsamen Transceivers. Auf cdma2000 soll nicht weiter eingegangen werden,
da die Spezifizierung der Luftschnittstelle noch in einem relativ friihen Stadium
und daher groReren Verdnderungen unterworfen ist. Zum Beispiel war urspriing-
lich auch fir den Downlink Direct Spread geplant, dies ist in den derzeit aktuellen
3GPP2-Dokumenten [11] aber nicht mehr bericksichtigt.

3.6 UTRA

Es gibt zwei Luftschnittstellen innerhalb des terrestrischen UMTS: UTRA-FDD
und UTRA-TDD. Inzwischen sind beide Luftschnittstellen in das globale Sys-
tem IMT-2000 eingegangen und werden nun von der 3GPP-Gruppe weiterentwi-
ckelt. Der hier beschriebene Stand der UTRA-Entwicklung entspricht dem Relea-
se 1999 vom Médrz 2000. Es ist aber davon auszugehen, dass bezuglich der Luft-
schnittstellen von UTRA keine groRen Anderungen mehr gemacht werden. Wie
schon erwéhnt, sind fiur UTRA-FDD und UTRA-TDD getrennte Frequenzbén-
der im 2 GHz-Bereich vorgesehen. Es gibt insgesamt 12 Trager fur UTRA-FDD
und sieben Trager fur UTRA-TDD, von denen zwei ohne Lizenzvergabe (&hn-
lich wie bei dem Schnurlossystem DECT) verwendet werden sollen. Die beiden
Luftschnittstellen haben einige Gemeinsamkeiten wie zum Beispiel die Bandbreite
(5MHz), den Chiptakt (3,840 Mchip/s), die QPSK-Modulation und das Impuls-
formfilter gs(t) (Wurzel-Cosinus-Roll-Off mit o = 0, 22), beruhen aber auf unter-
schiedlichen Zugriffsverfanren WB-CDMA (Wide Band CDMA) und TD-CDMA
(hybrides Zugriffsverfahren aus TDMA und CDMA). Die TDMA-Komponente
in UTRA-TDD erfordert eine Synchronisation der Teilnehmer sowohl im Down-
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Bild 3.11 UTRA Codierung und Aufteilung von Transportkanalen auf physikalische
Kanale im Downlink

als auch im Uplink. Dadurch lassen sich in der Basisstation leichter Multiuser-
Detektions-Algorithmen verwenden, die die Interferenzen der Teilnehmer inner-
halb einer Zelle durch nicht ideale Kreuzkorrelationsfunktions(KKF)-Eigenschaften
der verwendeten Spreizcodes eliminieren kdnnen [94]. AuBerdem ist durch das
TDD ein asynchroner Datenverkehr effizienter méglich. Die UTRA-FDD Luft-
schnittstelle ist dagegen durch die Trennung der Frequenzbénder fiir Up- und Down-
link und héheren Spreizfaktoren fiir gréRere Zellen und schnellere Teilnehmerge-
schwindigkeiten geeigneter.

In UTRA konnen pro Teilnehmer mehrere Transportkanéle (TrCHs) (bertragen
werden [2, 3]. Diese Transportkandle werden dann entweder durch Zeitmultiplex
mit einem physikalischen Kanal oder durch Zuweisung mehrerer physikalischer
Kanéle an einen Teilnehmer und damit parallel Gibertragen. Ein physikalischer Ka-
nal wird im UTRA-FDD durch einen Spreizcode bzw. im UTRA-TDD durch einen
Spreizcode und einen Zeitschlitz auf einem bestimmten Tréger definiert. Eine be-



50 Kapitel 3: Digitale Schnurlos- und Mobilfunksysteme

sondere Eigenschaft von UTRA ist, dass sehr individuelle Ubertragungsraten még-
lich sind. Die einzelnen Transportkanéle kénnen unterschiedliche Datenraten ha-
ben und unterschiedlich stark geschutzt werden, d.h. ein Teilnehmer kann zum
Beispiel gleichzeitig telefonieren und Daten (ibertragen. Die Sprachencodierung ist
sehr flexibel (Adaptive Multi-Rate AMR) und liefert Datenraten zwischen 12,2 und
4,75 kbit/s. Sie beruht auf einem allgemeinen algebraischen CELP-Algorithmus,
der fur bestimmte Raten Sprachcodern von 2G-Systemen entspricht, was die Kom-
patibilitat zu diesen Systemen erhéht. Auch hier werden die sprachcodierten Bits
wieder in drei verschiedene Klassen aufgeteilt, die unterschiedlich stark kanalco-
diert und daher Uber unterschiedliche Transportkandle Gbertragen werden. Ein wei-
teres Beispiel von mehreren Transportkanalen eines Teilnehmers ist die Ubertra-
gung von spezifischen Kontrolldaten (entsprechend den SACCH/FACCH-Daten in
GSM) Uber einen separaten Transportkanal. Dies kann flexibel an die jeweilige Si-
tuation angepasst werden. Fiir jeden Transportkanal kdnnen die Daten in Sétzen
von Transportblécken in Zeitabstanden (transmission time interval TTI) von 10 ms,
20ms, 40ms oder 80 ms kanalcodiert, umsortiert und Ubertragen werden (siehe
Bild 3.11). Die Kanéle werden durch flexible Kanalcodierungen und eine Ratenan-
passung in eine der erlaubten Bruttodatenraten umgewandelt. Vorgesehen ist zuerst
eine systematische Blockcodierung zur Kontrolle der Ubertragungsqualitat, dabei
werden jedem Transportblock zwischen 0 und 24 CRC-Bits angehéngt.

Fur die Kanalcodierung zur Fehlerkorrektur gibt es folgende Moglichkeiten:

o eine Faltungscodierung der Rate R, = 1/2 oder 1/3 mit Gedachtnislange
M = 8 und maximaler Codierungsblocklange Z = 504 (fur zum Beispiel
Sprachibertragung),

e Turbocodierung der Rate R, = 1/3 mit maximaler Codierungsblockl&nge
Z = 5114 fur Bitfehlerraten von hochstens 10~ oder

e keine Kanalcodierung, wenn die zu Ubertagenden Daten schon mit einer spe-
ziellen Kanalcodierungen versehen oder die Ubertragungsbedingungen sehr
gut sind.

Die Anzahl der zu (ibertragenden Bits inklusive der CRC-Bits innerhalb eines TTI
wird zur Codierungsblocklange IV gesetzt falls sie kleiner als Z ist, ansonsten mus-
sen die Bits in mehrere Codierungsbldcke aufgeteilt werden. Zur Terminierung
werden bei der Faltungscodierung 8 Nullen nach jedem Codierungsblock einge-
fligt. Die Turbocodierung wird in Kapitel 4 genauer beschrieben. Es folgt ein va-
riables Block-Interleaving mit Spaltenvertauschung tiber die gesamte Dauer eines
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TTI und danach die Ratenanpassung, die sehr stark von der Ubertragungssituation
und der Belegung der Zelle abhangt und von héheren Schichten kontrolliert wird.
Die Ratenanpassung punktiert bzw. wiederholt gezielt Bits, um eine néchstliegen-
de Datenrate der physikalischen Kanéle zu erreichen. Im Downlink bei UTRA-
FDD erfolgt dagegen zuerst die Ratenanpassung und dann das erste Interleaving.
Dann werden alle Transportkanéle eines Teilnehmers in 10 ms-Blécke eingeteilt
und zu einem einzigen Datenstrom (Coded Composite TrCH (CCTrCH)) gemul-
tiplext. Dieser Datenstrom wird wiederum in 10 ms-Bldcken auf einen oder meh-
rere physikalische Kanédle (DPCH) verteilt und dort jeweils nochmal mit einem
zweiten Block-Interleaving mit Spaltenvertauschung tber 10 ms umsortiert. Dies
bedeutet im Falle von UTRA-FDD, dass ein CCTrCH eines Teilnehmers auf phy-
sikalische Kanéle mit der gleichen Ubertragungsrate (bzw. Spreizfaktor) aufgeteilt
wird. Bei UTRA-TDD kdnnen die physikalischen Kandle (charakterisiert durch
Zeitschlitz und Spreizcode) aber unterschiedlich viele Datenbits enthalten. Aufer
im UTRA-FDD Uplink kénnen sogar mehrere solcher CCTrCH pro Teilnehmer
gebildet und ubertragen werden. Das gleichzeitige Senden mehrerer physikalischer
Kanéle durch Verwendung unterschiedliche Codes erhéht allerdings im Uplink die
Amplitudenschwankungen des Sendesignals in der Mobilstation (auch User Equip-
ment (UE) genannt) und im Downlink die Anzahl der erforderlichen Rake-Finger.

Jeder physikalische Kanal (DPCH) besteht aus Informationsdaten (DPDCH) und
verbindungsspezifischen Kontrolldaten (DPCCH) [4,5]. Die Kontrolldaten bein-
halten

e Pilotsequenzen, die zur Synchronisation, zur Kanalschatzung und zur Schét-
zung des C/I fur die Leistungsregelung verwendet werden (Lénge 2, 4, 8 oder
16 Bits),

¢ Feedback Information (FBI) Bits, die nur im Uplink gesendet werden und zur
Ubertragung von Informationen der Mobilstation an die Basisstation dienen,

e Transmit Power Control (TPC) Bits, die Anweisungen zur Leistungsregelung
enthalten (Lange 2, 4 oder 8 Bits) und

e Transport Format Combination Indicator (TFCI) Bits, die Angaben Uber die
Zusammensetzung der Datenbits geben (Lénge 0, 2 oder 8 Bits).

Im Gegensatz zum 1S-95 System werden in jeder Verbindung getrennt Pilotsequen-
zen gesendet. Dies hat den Vorteil, dass auch beim Einsatz von adaptiven Anten-
nen die Piloten zur Kanalschatzung verwendet werden kénnen. Zudem ist auch



52 Kapitel 3: Digitale Schnurlos- und Mobilfunksysteme

im Downlink mit Hilfe der Piloten eine Leistungskontrolle und im Uplink eine
Phasenregelung maéglich. Die Sendeleistung wird in UTRA aufierdem sehr schnell
ausgeregelt, so dass sogar Fast Fading Einbriiche (siehe Abschnitt 6.2) geddmpft
werden kénnen. Die Aufteilung von Kontroll- und Datenbits auf I- und Q-Zweig
ist bei UTRA-FDD in Up- und Downlink unterschiedlich, daher werden diese ge-
trennt beschrieben. Auf reine Kontrollkanale wie z.B. RACH oder BCH (Broadcast
Channel) soll hier nicht weiter eingegangen werden.

3.6.1 UTRA-FDD Downlink

In Bild 3.12 ist die Rahmen- und Slotstruktur des UTRA-FDD Downlinks auf-
gezeigt [4]. Ein Slot enthalt 2560 Chips und ist damit 0,667 ms lang. Innerhalb
eines Slots werden die DPDCH und DPCCH Bits hintereinander gesendet. Die
Anzahl der Bits pro Slot hangt vom Spreizfaktor Ng ab, der die Werte 2%, k €
{2,...,9} zwischen 4 und 512 annehmen kann. Ein Slot beinhaltet aufgrund der
QPSK-Modulation (siehe Bild 3.13) bei einem Spreizfaktor von Ng = 4 daher
(2560/4) - 2 = 1280 Kontroll- und Datenbits und bei einem Spreizfaktor von
Ng = 512 genau (2560/512) - 2 = 10 Kontroll- und Datenbits. Durch dieses Kon-
zept der variablen Spreizfaktoren ist es moglich, sehr unterschiedliche Datenraten
mit derselben Kanalbandbreite von 5MHz zu Ubertragen. Entsprechend werden
niedrige Datenraten mit einem hohen Spreizfaktor mit guten Kreuzkorrelations-
funktions (KKF)- und Autokorrelationsfunktions (AKF)-Eigenschaften tibertragen,
die resistenter gegeniiber Mehrwegeausbreitung und Teilnehmerinterferenzen sind.
Fur hohe Datenraten gilt der umgekehrte Fall. Ein UTRA-Rahmen besteht aus 15
Slots bzw. 38400 Chips und hat die L&nge 10 ms. Ein Superrahmen besteht wieder-
um aus 72 UTRA-Rahmen. Hat ein Teilnehmer mehrere DPCHs belegt, so werden
nur ein Mal DPCCH Bits Ubertragen und in den anderen DPCHs die Kontrolldaten
ausgeblendet.

Bild 3.13 zeigt, wie aus dem Bitstrom das gespreizte, modulierte Sendesignal s(t)
entsteht [8]. Die Bits des DPCHs werden zundchst durch Seriell-zu-parallel-Wand-
lung auf den I- und Q-Zweig gegeben. Es folgt eine Spreizung der Daten auf die
Chiprate 3,840 Mchip/s mit demselben teilnehmerspezifischen OVSF-Code (Ortho-
gonal Variable Spreading Faktor Code) in I- und Q-Zweig. Danach wird noch ein
komplexes Scrambling durchgefiihrt, das der Trennung der Zellen und einer Ver-
besserung der Code-Eigenschaften beziiglich der KKF und AKF dient. Verwendet
werden daflir aus Goldfolgen erzeugte komplexe Scramblingsequenzen der Lange
38400 (also genau einem Rahmen). Im Gegensatz zu den 1S-95 und cdma2000 Sys-
temen sind hier die Basisstationen aufgrund der hierarchischen Zellstruktur nicht
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Bild 3.13 UTRA-FDD Downlink Modulation und Spreizung

untereinander synchronisiert, sondern jeder Zelle wird eine eigene Scramblingse-
quenz zugewiesen. Der fehlende Aufwand der Synchronisation muss dafiir beim
Gespréchsaufbau von Seiten der Mobilstation bei der Zellsuche verwendet wer-
den, dies ist unter Umsténden sehr aufwendig, da insgesamt 262143 verschiede-
ne Scramblingsequenzen, eingeteilt in 512 Gruppen, eingesetzt werden kdnnen.
Im Downlink wird fiir jeden Teilnehmer einer Zelle dieselbe Scramblingsequenz
verwendet, die Trennung der Teilnehmer erfolgt nur tber die OVSF-Codes. Die
OVSF-Codes stellen im Prinzip dieselbe Folgenfamilie wie die Walsh-Codes, die in
1S-95/cdma2000 verwendet werden, dar, der Unterschied liegt allein in der Reihen-
folge der Codes bei der Erzeugung. Es kann gezeigt werden, dass die Reihenfolge
der Walsh-Codes durch einfaches Bitreversal in die Reihenfolge der OVSF-Codes
uberfihrt werden kann [109]. Alle OVSF-Codes bzw. Walsh-Codes ¢® mit demsel-
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Bild 3.14 OVSF-Code Baum

ben Spreizfaktor sind orthogonal zueinander, d.h.

Ng—1
=0 VO<i,l<Ns Ai#l (3.1)
k=0

Bei unterschiedlichen Langen gilt dies nur bedingt. Zur Auswahl der OVSF-Codes
in einer UMTS-Zelle, in der Teilnehmer-Signale mit verschiedenen Spreizfaktoren
gesendet werden, dient der in Bild 3.14 gezeigte Code-Baum. Es dirfen nur Codes
ausgewahlt werden, die nicht auf demselben Pfad, von der Wurzel bis zu den 8u-
Reren Asten des Baums, liegen. Bei dieser Auswahl bleibt die Orthogonalitit auch
bei unterschiedlichen Spreizfaktoren erhalten.

3.6.2 UTRA-FDD Uplink

In Bild 3.15 ist die Rahmen- und Slotstruktur von UTRA-FDD Uplink aufgezeigt.
Hier erfolgt die Ubertragung der Kontrollbits (DPCCH) im Q-Zweig und der Da-
tenbits (DPDCH) im I-Zweig (siehe auch Bild 3.16). Es ergeben sich dadurch in
den meisten Fallen unterschiedliche Datenraten in I- und Q-Zweig. Um auf die
gleiche Chiprate zu kommen, werden im Q-Zweig immer der Spreizfaktor 256
und im I-Zweig Spreizfaktoren &hnlich wie im Downlink, also Zweierpotenzen
2k k € {2,...,8} zwischen 4 und 256, verwendet. Es konnen also zwischen
10 und 640 Datenbits pro DPDCH in einem Slot (bertragen werden. Die Auftei-
lung der Daten- und Kontrollbits auf I- und Q-Zweig wurde aufgrund der besseren
elektromagnetischen Vertraglichkeit eingefiihrt. Da die Kontrolldaten in jedem Slot
Ubertragen werden missen, ist trotz DTX ein kontinuierliches Senden gesichert.
Sendepausen, die ein Hoch- und Herunterfahren der Sendeverstérker bewirken wiir-
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Bild 3.16 UTRA-FDD Uplink Modulation und Spreizung

den, werden vermieden. Beim Downlink werden mehrere Signale auf einmal gesen-
det und z.B. der Broadcast Control Channel (BCCH) wird immer gesendet, daher
gibt es hier keine Sendepausen.

Da die Teilnehmer im Uplink nicht nur durch die OVSF-Codes sondern durch teil-
nehmerspezifische Scramblingsequenzen getrennt werden, kann an mehrere Teil-
nehmer derselbe OVSF-Code innerhalb einer Zelle vergeben werden. Fiir den Fall
des Spreizfaktors 4 fur DPDCH drfen insgesamt sogar 6 DPDCHSs parallel tber
I- und Q-Zweig ubertragen werden, indem mindestens einer der vier OVSF-Codes
gleichzeitig in I- und Q-Zweig verwendet werden. Die komplexen Scramblingse-
quenzen koénnen aus zwei Folgen-Familien ausgewdhlt werden: Die erste Fami-
lie wird aus quaterndren Folgen gebildet und ist nur 256 Chips lang. Diese kurz-
en Scramblingsequenzen sollen gegebenfalls bei einer Multiuser-Detektion in der
Basisstation den Rechenaufwand verringern. Die zweite Familie besteht aus Aus-



56 Kapitel 3: Digitale Schnurlos- und Mobilfunksysteme

schnitten der Lange 38400 von Goldfolgen. Die komplexen Folgen werden daraus
so gebildet, dass sich die Anzahl der Phasenspriinge von 180° des Sendesignals mi-
nimiert. Da jedem Teilnehmer im gesamten Netz eine eigene Scramblingsequenz
zugeteilt wird, ist die Anzahl der Scramblingcodes sehr hoch: es gibt jeweils 224
lange und kurze Scramblingsequenzen.

3.6.3 UTRA-TDD

Die UTRA-TDD Luftschnittstelle unterscheidet sich von der UTRA-FDD Luft-
schnittstelle vor allem durch die TDMA-Komponente. Die Rahmenstruktur von
UTRA-TDD ist dieselbe wie bei UTRA-FDD, d.h. es gibt pro Rahmen 15 Zeit-
schlitze der Lange 0,667 ms mit jeweils 2560 Chips. In einem Rahmen k&nnen
die Zeitschlitze flexibel, also auch asymmetrisch, fur Up- oder Downlink verwen-
det werden [5]. Die einzige Vorgabe ist, dass jeweils mindestens ein Zeitschlitz
fiir Up- und Downlink in einem Rahmen belegt werden muss. Hier findet im Up-
und im Downlink eine Synchronisation auf den Rahmen statt, d.h. die Zeitschlitze
Uberlappen sich nicht, auch aufgrund der Schutzzeiten zwischen den Zeitschlitzen
(siehe Bild 3.17). Dies ist erstens zur Trennung von Up- und Downlink notwendig,
zum anderen gibt es mit dem Spreizfaktor 1 hier auch die Mdglichkeit, dass nicht
gespreizt wird und damit keine Storresistenz gegenuber anderen Teilnehmern be-
steht. Problematisch ist dabei allerdings, dass in diesem Fall auch Stérungen aus
benachbarten Zellen mit derselben Tragerfrequenz vermieden werden missen. Da-
her ist fir UTRA-TDD im Gegensatz zu UTRA-FDD eine Synchronisation der
Basisstationen vorgesehen. Ansonsten gibt es fiir den Uplink die Mdglichkeit der
Spreizung mit den Spreizfaktoren 2,4,8 oder 16. Im Downlink sollte bei einer Sprei-
zung immer der Faktor 16 verwendet werden. Das heif3t in einem Zeitschlitz kon-
nen mehrere physikalische Kandle Gberlagert und durch Zuweisung von mehreren
Spreizcodes an einen Teilnehmer vergeben werden. Dies ist im Uplink aber auf
zwei Kandle pro Zeitschlitz und Teilnehmer beschrankt.

Es gibt im UTRA-TDD zwei mdgliche Burst Typen (siehe Bild 3.17), die jeweils
fur alle physikalischen Kandle eines Zeitschlitzes gleich sind. Sie unterscheiden
sich durch die Lange der Midamble, die bei dem ersten Burst Typ 512 Chips und
bei dem zweiten 256 Chips lang ist. Der erste Typ kann sowohl im Up- als auch im
Downlink ohne Einschrankung verwendet werden, der zweite Typ darf im Uplink
nur eingesetzt werden, wenn weniger als vier Teilnehmer in einem Zeitschlitz sen-
den. Die Midambles sind jeweils zeitverschobene Versionen eines zyklischen Ba-
siscodes, daher kdnnen durch eine Korrelation im Empfénger Kanalschatzungen al-
ler Uberlagerten Teilnehmer-Signale erlangt werden. Dies ist besonders vorteilhaft,
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Bild 3.18 UTRA-TDD Modulation und Spreizung

wenn eine gemeinsame Detektion durchgefuhrt werden soll. Bei der Zuweisung der
Midambles gibt es unterschiedliche Mdglichkeiten: Im Downlink kann zum Bei-
spiel pro Zeitschlitz nur eine Midamble fir alle Teilnehmer verwendet werden, da
hier nur eine einzige Kanalimpulsantwort geschatzt werden muss. Es ist auch mdg-
lich, individuell jedem Teilnehmer eine Midamble fir alle physikalischen Kanale
oder sogar fur jeden physikalischen Kanal eines Teilnehmers eine Midamble zuzu-
weisen. Die Midambles sind als komplexe Folgen im Standard direkt vorgegeben
und werden erst nach der Spreizung und dem Scrambling der Datenbldcke ein-
gefugt. Die Datenblécke kdnnen auch TPC und TFCI-Daten enthalten, die direkt
vor oder direkt nach der Midamble angeordnet werden. Allerdings muss flr jeden
Teilnehmer nur mindestens einmal pro Rahmen eine TPC-Information Uibertragen
werden, d.h. nur ein physikalischer Kanal eines Teilnehmers muss TPC-Daten ent-
halten.

Die Datenbldcke, bestehend aus bindren 1 und 0, werden zunédchst QPSK-moduliert
mit der Zuweisung aus Tabelle 3.1 [9]. Die komplexen Symbole werden dann mit
dem gleichen OVSF-Code in I- und Q-Zweig gespreizt (siehe Bild 3.18). Danach
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Bitwort | Symbol
00 +3
01 +1
10 -1
11 —j

Tabelle 3.1 Zuordnung der QPSK-Modulation bei UTRA-TDD

folgt ein komplexes Scrambling mit im Standard abgelegten Scramblingsequen-
zen der L&nge 16. Erst dann werden die komplexen Midambles in den Datenstrom
eingefiigt. Es ergibt sich wiederum ein QPSK-Signal, das dann mit dem Impuls-
formfilter geformt wird.

Fur weitere Erlauterungen von UTRA wird auf [34, 35,172] verwiesen, in denen
die prinzipiellen Konzepte der UTRA-Luftschnittstellen erléutert werden.

3.7 Zusammenfassung

Zur Vorbereitung auf die folgenden Kapitel wurden die Luftschnittstellen der wich-
tigsten digitalen Schnurlos- und Mobilfunksysteme beschrieben. Die Arbeit kon-
zentriert sich vor allem auf die Systeme DECT, GSM und UTRA-FDD. Die Luft-
schnittstellen der Mobilfunksysteme der zweiten Generation unterscheiden sich vor
allem durch die unterschiedlichen Modulationsarten und die Symbolrate. Die Mo-
dulationsarten werden im Abschnitt 5.2 besprochen und ein gemeinsamer Modu-
lator diskutiert. Die hier aufgefiihrten Systeme der dritten Generation cdma2000
und UTRA-FDD sind beides CDMA-Systeme und verwenden eine &hnliche Chip-
rate. Die Luftschnittstelle von UTRA-TDD ist der von UTRA-FDD recht &hnlich,
der Hauptunterschied besteht in der zusétzlichen TDMA-Komponente bei UTRA-
TDD und einer etwas anderen Burst- bzw. Slotstruktur und Modulation. In allen
drei Systemen werden aber im Prinzip QPSK-Modulationen verwendet. Da das
cdma2000-Systemkonzept noch starken Verédnderungen unterliegt, wird im weite-
ren nicht darauf eingegangen. Die gréRten Unterschiede der Luftschnittstellen be-
stehen demnach zwischen 2G- und 3G-Systemen. Es gibt auch 2G-Systeme wie
IS-95 und DECT, die beide zu einem 3G-System erweitert wurden. Die UTRA-
FDD Luftschnittstelle wird nun im Folgenden oft als Reprasentant der 3G-Systeme
und GSM als Représentant der 2G-Systeme verwendet, da eine gemeinsame Soft-
ware fiir diese Systeme am schwierigsten zu finden ist. Zudem soll jedes UTRA-
Mobilfunkgerat auch die GSM-Schnittstelle beherrschen, so dass in diesem Fall ein
dringender Anlass besteht ein UE als Software Radio zu realisieren.



4 Turbocodierung

Turbocodierung ist ein relativ neues Verfahren der Kanalcodierung und wird in
zukiinftigen Systemen wie UTRA und cdma2000 fiir Ubertragungen mit Bitfehler-
raten von hdchstens 10~ verwendet. Die erste Verdffentlichung tiber Turbocodes
erschien 1993 von Berrou et al. [25, 26]. Darin wurden Turbocodes vorgestellt, mit
denen bei einem Kanal, der lediglich aus additivem weil’en GauRschen Rauschen
(AWGN) besteht, Bitfehlerraten nahe der Shannon-Grenze erreicht werden kénnen.
Allerdings werden dazu sehr lange Verzogerungszeiten (Interleavertiefe 216 Bits)
und 18 Decodieriterationen, also ein sehr hoher Rechenaufwand, benétigt. Durch
die langen Verzdgerungen ist die Kanalcodierung bei Sprachibertragung mit Tur-
bocodes unglinstig, da Verzdégerungsdauern langer als 60 ms bei einem Gesprach
als stérend empfunden werden. Sprachbits werden daher meistens mit Faltungsco-
des kanalcodiert, verbunden mit Interleavern geringerer Interleavertiefe. Bei reiner
Datenlibertragung dagegen sind die Anforderungen an Verzégerungsdauern meist
geringer, an Bitfehlerraten aber hoher. Daher bietet sich dafiir die Turbocodierung
an. Einflihrungen zum Thema Turbocodierung findet man z.B. in [64, 84, 142].

Da der Rechenaufwand der Turbodecodierung einen erheblichen Anteil in der Ba-
sisbandverarbeitung der betrachteten Systeme ausmacht, wird bei deren Integration
in das parametergesteuerte Software Radio besonders Wert auf eine vielseitige Ver-
wendung der Algorithmen gelegt. Wie spéter in Kapitel 6 gezeigt wird, I&sst sich
auch die Entzerrung und Faltungsdecodierung mit dem in Abschnitt 4.2.1 vorge-
stellten MAP-Algorithmus durchfuhren. Als Grundlage fur die Ausfiihrungen in
Kapitel 6 werden im Folgenden die Turbocodierung und der MAP-Algorithmus
genauer erléutert.

4.1 Turboencodierung

Der Turboencoder besteht aus zwei Faltungsencodern, die entweder parallel oder
seriell, durch einen Interleaver getrennt, geschaltet werden. Ublich (und auch in
UTRA spezifiziert) sind zwei gleiche parallele Faltungsencoder der Rate 1/2. Der
Turboencoder, der im UTRA-System verwendet wird, ist in Bild 4.1 dargestellt.
Hier représentiert D die Verzégerung um einen Takt. Die Datenbitfolge uy, € {0,1}
wird bei der Schalterstellung 1 gleichzeitig in den Encoder 1 und nach dem Interlea-
ver in den parallel geschalteten Encoder 2 eingefiihrt. Die Additionen im Schaubild
sind bindre Additionen in GF(2). Durch Umschalten auf die Schalterstellung 2 wird
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Bild 4.1 Aufbau des Turboencoders in UTRA

eine Terminierung durchgefiihrt, die in Abschnitt 4.1.4 genauer erldautert wird. Nur
am Ende eines Datenblocks werden die Bits «; von Encoder 2 tbertragen.

Die verwendeten Faltungsencoder sind RSC (Recursive Systematic Convolutional)
Codes, d.h. die Codewdrter bestehen aus der Eingangsfolge uj und angehéng-
ten Prifbits py. Durch die Verwendung der RSC-Codes ergibt sich eine Codera-
te R, = 1/3, da die Informationsbits w; nur einmal Ubertragen werden mussen.
Optional kann durch eine Punktierung bis zu der Hélfte der Priifbits nicht Ubertra-
gen werden, wodurch man auf die maximale Coderate R, = 1/2 kommt. In Ab-
schnitt 4.2 wird auBerdem klar, welche wichtige Rolle die systematische Codierung
bei der Turbodecodierung spielt. Das Interleaving zwischen den beiden RSC-Codes
bezweckt, dass die Informationsbits in einer verdnderten Reihenfolge in das Schie-
beregister des zweiten RSC-Codes geschoben werden und damit andere Priifbits
generieren. Die Codierungen von Encoder 1 und Encoder 2 sollten méglichst un-
abhangig voneinander sein, so dass im Empfanger aus beiden Codierungen so viel
Information wie mdglich extrahiert und zur Fehlerkorrektur benutzt werden kann.
Damit spielt der Interleaver (vor allem die Interleavertiefe) eine wesentliche Rolle
fiir die Bitfehlerraten des Turbocodes [83, 135].

Im néchsten Abschnitt wird zunéchst die Polynomdarstellung von Faltungscodes
eingefiihrt, mit der eine allgemeine Beschreibung von Faltungscodes einfach mog-
lich ist. Weiterhin werden die RSC-Codes genauer untersucht.
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4.1.1 Polynomdarstellung von Faltungscodes

Fur die Polynomdarstellung von Faltungscodes wird die, im Allgemeinen unend-
lich lange, binare Eingangsfolge durch folgendes Polynom dargestellt [51]:

u(D) = iuka, ug € {0,1} (4.1)
k=0

Diese Eingangsfolge wird bei der Faltungscodierung mit einem Polynomvektor

g(D) = (91(D), ..., 9q(D)) (4.2)
bestehend aus den @ Generatorpolynomen

M
a(D)=>_giD* 1=1,...,Q (4.3)
k=0

multipliziert (in GF(2)). Die  Codewortfolgen werden dann durch einen Poly-
nomvektor dargestellt

b(D) = u(D)g(D) = (b1(D),...,bg(D)). (4.4)
Ein allgemeines Schieberegister, das solch eine Faltungscodierung durchfiihrt, zeigt
Bild 4.2. Im Gegensatz zu den Blockcodes, die in Abschnitt 5.1.1 genauer be-
schrieben werden, haben Faltungscodes ein Gedéchtnis. Die Gedachtnislange eines
Faltungscodes ist

M = 1r<nl;2)22 Grad{g;(D)} (4.5)

Der Faltungscode erzeugt also eine bestimmte Menge an Codefolgen

r— {u(D)g(D) u(D) = 3w D¥, g € {0, 1}} 4.6)
k=0

Ein MaR fur die Leistungsfahigkeit des Codes ist die freie Distanz des Codes

dy = min{wp (u(D)g(D))|u(D) # 0} (4.7)
Hierfiir muss das Hamminggewicht wyr aller Codefolgen berechnet werden. * Je
groRer dy, desto besser ist der entsprechende Code bei der Korrektur von Ubertra-
gungsfehlern. Bei den Faltungscodes ist es allerdings schwieriger als bei den Block-
codes, die optimalen Generatorpolynome zu finden. Die Suche wird nicht analy-
tisch, sondern per Rechnersuche durchgefiihrt. In Bild 4.3 ist der nicht-rekursive

!Das Hamminggewicht einer Folge b(D) = 3°%° by D* berechnet sich durch wg (b(D)) =
> oo bk, wobei hier in IN addiert, also die Anzahl der Einsen berechnet wird.
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Bild 4.3 Beispiel eines nicht-systematischen Faltungscodierers
Faltungscode der Rate 1/2 und der Ged&chtnislange M = 3 gezeigt, der dieselben
Generatorpolynome verwendet, wie die in Bild 4.1 dargestellten RSC-Codes. Der
entsprechende Polynomvektor ist

g(D)=(1+D*+D? 1+ D+ D? (4.8)
Das Schieberegister wird durch drei Nullen initialisiert.

4.1.2 Rekursive Systematische Faltungscodes

Systematische Faltungscodes werden aus optimalen nicht systematischen Faltungs-
codes erzeugt. Wichtig ist dabei nachzuprifen, ob die erzeugten systematischen
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Faltungscodes dieselben Codeeigenschaften wie die nicht systematischen Faltungs-
codes besitzen. Damit ein Ausgang des Encoders wieder die Eingangsfolge ergibt,
muss das entsprechende Generatorpolynom gleich 1 gesetzt werden. Rekursive sys-
tematische Codes werden folgendermafen gebildet:

ss(D) = (L2 200 ) = D)

Damit ist der Ausgangsfolgenvektor

bs(D) = u(D)gs(D) = (bs,,---,bs,q) (4.10)
mit

bsy = w(D) (4.12)

bsy = pi_1(D) =u(D) - Z((g)) 2<1<Q (4.12)

Die erste Codewortfolge ist hier wieder die Eingangsfolge, die anderen Codefolgen
werden als Priifbitfolgen p; (D) bezeichnet. Es kann gezeigt werden, dass diese En-
codierung durch die Rekursion wie in Bild 4.1 realisiert wird. Die Schieberegister-
Eingangsfolge a(D), wie sie im RSC-Encoder 1 in Bild 4.1 eingezeichnet ist, be-
steht aus der Summe der Eingangsfolge «(D) und der Encoderriickfiihrung (g1 (D) —
1)a(D). Dies kann umgeformt werden zu

a(D) = (D) + (g:(D) — 1)a(D) (4.13)
—a(D) = ;1((%)) (414)

Die Prufbitfolge p;_1 (D) ergibt sich also durch die Faltungscodierung von a(D)
mit dem Generatorpolynom g;(D) fiir 2 < | < Q. Es ist klar, dass bei dem RSC-
Encoder aus Bild 4.1 durch dieselbe Eingangsfolge eine andere Codefolge erzeugt
wird, als bei dem entsprechenden nicht-rekursiven Encoder aus Bild 4.3. Um zu
zeigen, dass der rekursive systematische Code die gleichen Eigenschaften hat, wie
der ursprlngliche Faltungscode, muss nachgewiesen werden, dass beide Encoder
insgesamt die gleiche Menge an Codefolgen erzeugen, d.h.T" = I's. Dies kann wie
folgt gezeigt werden:

1. Seib(D) = u(D)g(D) € T, eine aus einer beliebigen Eingangsfolge u(D)
erzeugte Codefolge aus I'. Dann kann mit us(D) = w(D) - g1(D) gezeigt
werden, dass der Codevektor b(D) auch durch den RSC-Code gebildet wer-
den kann: b(D) = ug(D)gs(D). DamitgiltT" C T's.
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2. Ist die Eingangsfolge us(D) fiir den RSC-Code beliebig, dann gilt nach
(4.14), dass u(D) = ug(D)/g1(D) auch eine Eingangsfolge darstellt, dass
sie also keine negativen Potenzen beinhaltet. Mit bs(D) = us(D)gs(D) =
u(D)g(D) ist gezeigt , dass auchI's C T" gilt.

Es ist somit bewiesen, dass beide Encoder die gleiche Codefolgen-Menge erzeu-
gen und damit die freie Distanz gleich ist. Dies ist vor allem deswegen wichtig,
weil gezeigt werden kann, dass nicht-rekursive, systematische Codes schlechtere
Eigenschaften als optimale nicht-systematische Codes haben. Der entsprechende
Generatorpolynomvektor solch eines Codes ist

gS(D): (1792(D)3'--59Q(D)) (415)

Die freie Distanz dieses Codes kann wie folgt nach oben abgeschétzt werden:

Q

ds,; <wu(gs(D)) = Y wu(g(D)) (4.16)
=1

< 14@Q-DOM+1) @17)

Die freie Distanz des nicht-systematischen Codes wird dagegen nur durch dy <
Q(M + 1) nach oben beschrankt und kann daher gréRere Werte annehmen als
nichtrekursive, systematische Codes.

Daher werden in Turbocodes immer rekursive systematische Codes benutzt, die aus
schon bekannten optimalen nicht-systematischen Faltungscodes erzeugt werden.

4.1.3 Trellisdiagramm

Als Grundlage fiir die Decodierung dient die Darstellung der Faltungscodierung
mit einem Trellisdiagramm. Das Schieberegister des RSC-Encoders durchlduft in
Abhangigkeit der Eingangsfolge verschiedene Zustande. Als Zustand s? werden die
M rechten Schieberegisterinhalte bezeichnet. Mit diesem Zustand ist das gesamte
Gedéchtnis beschrieben, von dem die im néchsten Schritt berechneten Prifbits ab-
hangen. Fir ein bestimmtes Eingangsbit ;. geht dieser Zustand in einen anderen
der V = 2M Zustande uber. In Bild 4.4 ist das Trellissegment fiir den Zeitpunkt
k des Trellisdiagramms dargestellt, das die Zustandstibergénge des in Bild 4.1 ver-
wendeten RSC-Encoders beschreibt. Jeder Ubergang ergibt zwei eindeutig festge-
legte Ausgangsbits, die aus dem Eingangsbit u; und einem Prifbit p; bestehen.
sl = (0,0,0) ist der Nullzustand, auf den das Schieberegister am Anfang jedes
Blocks gesetzt wird.
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: S U, Py S
$'=(0,0,0) (0,0,0)
S=(0,0,1) (0,0,1)
s°=(0,1,0) (0,1,0)
S=(0,1,1) (0,1,1)
S°=(1,0,0) (1,0,0)
S’=(1,0,1) (1,0,1)
S'=(1,1,0) (1,1,0)

s=(1.1.1) (1,1,1)

Bild 4.4 Trellissegment zu den RSC-Encodern aus Bild 4.1

4.1.4 Terminierung von RSC-Codes

In der Praxis werden Faltungscodes immer terminiert, d.h. es wird durch Hinzu-
fligen von zusétzlich M Nullen (so genannte ,, Tailbits*) an die Eingangsfolge der
Lange N eine Rickfuhrung des Schieberegisters auf den Nullzustand erzwungen.
Dies verhindert, dass bei der Decodierung zu viele Werte gespeichert werden miis-
sen und die Wahrscheinlichkeit von Fehlerfortpflanzungen wird verringert.

Im Gegensatz zu den nicht-systematischen Faltungscodes ist eine Terminierung bei
RSC-Codes schwieriger zu erreichen. Durch die Riickkopplung fuhrt eine Nullfol-
ge als Eingangsfolge u(D) nicht unbedingt in den Nullzustand. Daher wird hier
nach der Eingangsfolge der Lange N die Summe der riickgekoppelten Register
statt der Eingangsfolge u(D) eingegeben. Hierzu wird ein Schalter eingebaut, der
die entsprechenden Werte in den RSC-Encoder flihrt. Hierdurch wird erreicht, dass
bei der Schalterstellung 2 die Schieberegistereingangsfolge a(D) auf Null gesetzt
wird (siehe Bild 4.1). Die drei Eingangsbits fiir die Terminierung werden zusétzlich
ubertragen (da deren Werte nicht bekannt sind) und zwar auch die im Bild mit
bezeichneten Bits aus dem RSC-Encoder 2.

415 Interleaver

Wie schon erwahnt, ist der innere Interleaver zwischen den beiden RSC-Encoderbld-
cken bei der Turbocodierung besonders wichtig. Es kann gezeigt werden, dass je
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langer die Interleaver-Tiefe gewéhlt wird, d.h. je starker die Eingangsbits in ih-
rer Reihenfolge vertauscht werden, die Turbocodierung um so bessere Kanalcodie-
rungsgewinne ergibt [23]. Eine weitere Anwendung von Interleavern wurde schon
in vorhergehenden Kapiteln erwahnt, und zwar die Umwandlung von durch Fa-
ding entstandenen Bundelfehlern in voneinander unabhéngige Einzelfehler. Diese
kdnnen bei der Decodierung besser korrigiert werden. Bei Fading-Kanélen erzielt
man mit einer Faltungscodierung nur durch eine gentigend grof3e Interleaving-Tiefe
einen entsprechenden Codierungsgewinn. Auch bei Turbocodes ist bei der Uber-
tragung Uber Fading Kandle aus diesem Grund ein zusétzlicher, zweiter Interleaver
nach der Turboencodierung notwendig. Es gibt zwei grundlegende Arten von nicht-
zufélligen Interleavern: Block- und Faltungsinterleaver. Fir den inneren Interleaver
von Turbocodes wurden auch Random-Interleaver untersucht, die die ankommen-
den Blocke von Bits in eine (pseudo-)zuféllige Reihenfolge bringen. Diese sind vor
allem bei sehr grof3en InterleaverblockgréRen den Blockinterleavern vorzuziehen
[83]. In realen Systemen wie GSM oder UMTS werden sehr spezielle Interleaver
eingesetzt, die auf die jeweilige Luftschnittstelle angepasst sind.

4.2 Turbodecodierung

Bei der Turbodecodierung werden nicht wie sonst tblich harte Entscheidungen bei
der Schétzung der Informationsbitfolge gefallt, sondern Softdecision-Outputs und
-Inputs iterativ zur Berechnung verwendet. Diese weichen Entscheidungen geben
ein MaB fir die Sicherheit der Schatzung an. Zu diesem Zweck werden die Bits
im Empfénger mit +1 und —1 dargestellt, anstatt mit 0 und 1. Entsprechend be-
steht eine Softdecision-Information L(4y) aus reellen oder quantisierten Werten.
Das Vorzeichen sgn (L(4y,)) gibt die harte Entscheidung lber das Bit an und der
Zahlenwert gibt die Sicherheit dieser Schéatzung an. Ist das Informationsbit eine 1
(bzw. —1) und wurde es bei der Ubertragung kaum verfalscht, so ist der zugeho-
rige Softdecision-Betrag um einiges groRer als 1, das Vorzeichen ist dagegen +
(bzw. —). Ist das Bit stark verfalscht, die Schatzung somit eher unsicher, so ist der
Softdecision-Betrag entsprechend klein und nahe der Null. Punktierte (d.h. einzel-
ne nicht Ubertragene) Bits kdnnen daher im Empféanger einfach auf Null gesetzt und
damit entsprechend als unsicher Gbertragene Bits im Detektor gewertet werden.

Das Prinzip der Turbodecodierung ist in Bild 4.5 aufgezeigt. Geht man von einem
reinen, reellwertigen AWGN-Kanal nj, aus, so besteht die empfangene Codefolge
rt, aus den empfangenen, systematischen Infobits

ok = Uk + Nk, (4.18)
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Pkl ) 1. MAP- (1)
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Interleaver
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Bild 4.5 Turbodecodierer
den empfangenen Priifbits des Encoders 1
= P+ no (4.19)
und den empfangenen Prifbits des Encoders 2
r®, = p? +ng (4.20)

wobei hier jeweils (durch einen duBeren Interleaver erreichte) unabhangige Stérun-
gen n;; angenommen werden konnen. Die mittlere Leistung des reellwertigen,
mittelwertfreien Rauschprozesses sei 02 = No/2. Die Priifbitfolgen pf) beste-
hen aus allen nicht systematischen Codebits des i-ten RSC-Encoders. Der emp-
fangene Bitblock wird zunéchst demultiplext und gegebenenfalls depunktiert, d.h.
es werden an den punktierten Stellen Nullen eingefugt. Mit r,, ., und dem
Softdecision-Input L(U},) wird die erste Decodierung des ersten Blocks durch-
gefuhrt und der Softdecision-Output L&(Uy,) tber die Informationsbits u, ausge-
geben. Bei der ersten Iteration liegt noch keine Folge L{’(U}) an, es wird daher
zundchst von einer gleichen Wahrscheinlichkeit P(uy = £1) = % ausgegangen.

Danach werden fiir den zweiten Decoder die systematischen Informationsbits (),
und der Softdecision-Output LY (Uy) entsprechend dem inneren Interleaver umsor-
tiert. Mit Hilfe der Priifbits rgjk wird wieder eine Folge von Softdecision-Outputs
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berechnet. Nach der ersten Iteration kann die berechnete Softinformation L@ (Uy,)
durch den Deinterleaver umsortiert und fir den ersten Decoder als L(Uy,) ver-
wendet werden und so weiter. Das besondere der Turbodecodierung ist also die ge-
genseitige, wiederholte Verwendung der durch die Decodierung des anderen RSC-
Codes gewonnene Softinformation. Es wird klar, dass die Ergebnisse um so besser
werden, je unabhangiger der riickgekoppelte Softdecision-Input vom entsprechen-
den Decodierungsvorgang ist. Deshalb wird der beste Codierungsgewinn zwischen
zwei Iterationen nach den ersten lterationen erzielt. Je langer iteriert wird, um so
weniger ist die Bedingung der Unabhéangigkeit erfullt und daher kdnnen durch den
Softdecision-Input keine gréfReren Codierungsgewinne mehr erzielt werden. Nach
einer bestimmten Anzahl an Iterationen wird tiber die gesendeten Informationsbits
durch die Vorzeichen von L(4y,) entschieden.

4.2.1 Der MAP-Algorithmus

Natirlich bietet sich auch hier wie bei einer normalen Faltungsdecodierung der
Viterbi-Algorithmus (VA) an. Der VA realisiert einen MLSE-Detektor (Maximum
Likelihood Sequence Estimation). Unter der Voraussetzungen gleichwahrschein-
lich gesendeter Bitsequenzen ist der MLSE beziiglich der Minimierung der Block-
fehlerwahrscheinlichkeit der optimale Detektor. Der VA kann zwar leicht Softde-
cision-Input verarbeiten, erzeugt aber keinen Softdecision-Output. Es gibt hier-
fiir eine Erweiterung des VA, den SOVA (Softdecision-Viterbi-Algorithmus) [59].
Fur die Turbocodierung wird dagegen auch oft der Symbol-by-Symbol-MAP-Al-
gorithmus verwendet, der in [16] erstmals vorgeschlagen wurde und daher auch
als BCJR-Algorithmus (Bahl-Cocke-Jelinek-Raviv) bekannt ist. Der Symbol-by-
Symbol-MAP-Algorithmus ist optimal bezuglich der Minimierung der Bitfehler-
wahrscheinlichkeit bzw. Symbolfehlerwahrscheinlichkeit. Dieser erzeugt im Ver-
gleich zum SOVA geringere Bitfehlerraten [20, 60]. In diesem Abschnitt soll nun
aus dem Prinzip der Maximum-A-Posteriori-Entscheidung fir das einzelne Bit uy,
der MAP-Algorithmus in groben Ziigen hergeleitet werden.

Aufgrund der gedachtnisbehafteten Kanalcodierung missen alle empfangenen Wer-
te ry, eines Codierungsblocks, die im Folgenden in dem Vektor r zusammengefasst
werden, bei der Schatzung der einzelnen Informationsbits uy, berticksichtigt wer-
den. Der empfangene Codierungsblock r besteht aus der gesamten, empfangenen
Codewortfolge, die durch einen RSC-Encoder erzeugt wurde:

r = (rg,r1,...,TK_1); (4.21)
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wobei

Tk = (T1ks T2,k - -+ TQ,E) (4.22)

gilt. @ ist die Anzahl der Generatorpolynome des Encoders. Betrachtet wird ein
RSC-Code mit der Gedachtnislange M. In unserem Beispiel aus Bild 4.1 gilt

r= (7“1,0,T2,0, ce ;7'1,K—1;7'2,K—1); (4-23)

wobei ry = r;,; die systematischen Bits und r; = 7}, 1, die Priifbits des betrach-
teten RSC-Codes sind.

Die empfangenen Bits r, seien durch einen AWGN-Kanal gestort und stellen daher
stetige Zufallsvariablen dar. Die Informationsbits u; nehmen nur die Werte +1 oder
—1 an und werden mit der diskreten Zufallsvariable U}, beschrieben. Nach dem
MAP-Kriterium, angewendet auf die einzelnen Datenbits, das allgemein auch aus
dem Bayes-Kriterium hergeleitet werden kann [99], entscheidet man sich fiir den
Wert von uy, fiir den die folgende bedingte Wahrscheinlichkeit maximiert wird:

Gr = arg  max  P(Up = ug|r) (4.24)

up€{+1,—1}
Bei einer bindren Entscheidung kann diese Entscheidung auch wie folgt beschrie-
ben werden:
H+1
P(U, =+1jr) 2 P{U,=-1]r) (4.25)
H_,
Diese Gleichung kann mit Hilfe von Bayes Gesetz umgeschrieben werden und man
erhalt
= 1 P = 1 Hyy

pr(r|Uy = +1) PUr = +1) > (4.26)

pR(I‘|Uk = —1) P(Uk = —1) H_1
wobei pg (r|U = uy) die bedingte gemeinsame Dichte von r darstellt. Damit man
eine einfache Vorzeichenentscheidung machen kann und die linke Seite von (4.26)
in eine Summe zerféllt, wird nun von diesem Term der Logarithmus berechnet und
man erhélt somit folgende Entscheidungsvorschrift:

_ 1 (Pr(x|Ux = +1) P(Uy =+1)\ H+

Der Term L(Uy|r) wird logarithmisches Likelihood-Verhéltnis (LLR) genannt. Das
Vorzeichen von L(Uy|r) ergibt eine harte Entscheidung tber wy, der Wert von
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L(Uy|r) ist dagegen die Softdecision-Information. Vereinfacht kann das LLR auch
so geschrieben werden:

L(Ug|r) = Lr(r|Uk) + Li(Uy) (4.28)

Das LLR L(Uy|r) setzt sich aus zwei Termen zusammen. Der erste Term L (r|Uy)
enthalt die Information, die aus dem Empfang des Infobits erlangt wird. Der zwei-
te Term L;(Uy) in (4.28) représentiert die A-priori-Information tber das Infobit
U} und wird als intrinsische Information bezeichnet. Pro Infobit werden ein oder
mehrere Priifbits gesendet, die zusatzliche Information Uber das Infobit enthalten.
Diese aus der Kanalcodierung gewonnene Information kann bei einer systemati-
schen Codierung, wie spater genauer gezeigt wird, als ein weiterer Summenterm
in Gleichung (4.28) geschrieben werden. Man erhélt nun den erweiterten Ausdruck
fir L(Ug|r), und definiert das LLR des Schétzwertes 4, zu

L(’ak) = L(Ukll‘) = LR(I‘|Uk) + L,(Uk) + Le(Uk)- (4.29)

Die zusétzliche Information aus den Prufbits wird auch extrinsische Information
genannt, die unabh&ngig von dem empfangenen systematischen Wert und der A-
priori-Information sein sollte. Im Falle der Turbodecodierung erhélt der eine MAP-
Decoder als Softdecision-Input die intrinsische Information L;(Uy,) und berechnet
in einem Schritt die extrinsische Information (Softdecision-Output) L.(Uj) und
gibt diese fur den anderen MAP-Decoder aus. Wie schon erwdhnt, ist die Unabhén-
gigkeit des Softdecision-Inputs und -Outputs nach mehreren Iterationen nicht mehr
gegeben. Nach einer gewiinschten Anzahl an Iterationen, gibt der zweite MAP-
Decoder die L(1y) aus, deren Vorzeichen die geschatzten Bit 4y, ergeben.

Das logarithmische Likelihood-Verhdltnis kann mit Hilfe des Trellisdiagramms
durch

> p(s',s,1)
. P(Ui, = +1|r) e
L(ig) = 1 =1 4.30
(@) = 55— =™ 5 pes.0) (4.30)
{(s",5)}
Uk=_1

ausgedriickt werden, wobei die Summe der Verbund-Wahrscheinlichkeiten p(s’, s, r)
uber alle existierenden Ubergange der Zustande s’ nach s mit Uy, = +1 bzw. Uy, =
—1 berechnet wird. Der Ubergang s’ — s muss nattirlich ein erlaubter Ubergang
im Trellis sein und legt in eindeutiger Weise die encodierten Bits by, 1 <1 < @
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fest. Dabei gilt fur systematische Faltungscodes nach (4.11) und (4.12)

bir = wug (4.31)
bk = P-4, 2<1<Q (4.32)
Fur den Fall @ = 2 ergibt sich nur eine Prifbitfolge, die mit p;, bezeichnet wird

(siehe (4.19) bzw. (4.20)). Die zugehdrigen Werte fur einen bestimmten Trellis-
ubergang kann fir das betrachtete Beispiel aus Bild 4.4 abgelesen werden.

Mit Hilfe der Formel von Bayes kann die Dichte aus dieser Gleichung umgeformt
werden. Hierbei stellt r;<; die empfangene Bitfolge vom Trellisbeginn bis zum
Zeitpunkt k£ — 1 dar, rj, die empfangenen Bits zum Zeitpunkt £ und r ;- ;, die emp-
fangene Bitfolge vom Zeitpunkt & + 1 bis zum Trellisende. Es ergibt sich

p(SI,S,I‘) = p(SI,S,I‘]’<k,I‘k,I‘j>k)
= p(rj>kls’, 8, vj<k, k) - D(s',8,Tj<k, 1)
p(rj>k|8) 'p(SI,S,I'j<k,I'k)

p(rj>kls) - p(rr,s|s’) - p(s',rj<r), (4.33)

wobei beriicksichtigt wurde, dass r;~ lediglich von s, aber nicht von s’,r; <, ry
abhéngt. Die Dichte kann somit dargestellt werden als

p(817871‘) = p(slarj<k) ) p(I‘k,S|SI) ) p(rj>k|s) (434)
= ap-1(s") - %(s',8) - Br(s)- (4.35)

Bild 4.6 soll diese Gleichung verdeutlichen. In diesem Bild werden zur Vereinfa-
chung nur vier mdgliche Zustande betrachtet. Die gestrichelten Linien deuten alle
mdéglichen Ubergénge an. Fiir die Berechnung der Ubergangswahrscheinlichkeit
p(s',s,r) zum Zeitpunkt k& werden alle Pfade vom Beginn bis zum Ende des ge-
samten Codierungsblocks betrachtet, die an dieser Stelle den Ubergang s’ — s
enthalten. Diese Pfade sind im Bild mit den durchgezogenen Linien gekennzeich-
net. Die Wahrscheinlichkeit p(s', s, r) setzt sich damit zusammen aus

o der Wahrscheinlichkeit a1 (s'), dass der Pfad vom Anfangszustand aus in
s' mit den empfangenen Symbolen r ;. der ersten k — 1 Ubergange endet,

e der Ubergangswahrscheinlichkeit v (s', s) vom Zustand s’ nach s und

e der Wahrscheinlichkeit 8y (s), dass der Pfad vom Endzustand des Trellis aus
in dem Zustand s mit den empfangenen Symbolen r ;- endet.
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k-1 3 k k+1

ay_1(s) H?%Yk(s'rs) ? Br(s)

Bild 4.6 Illustration der Berechnung von L(y,)

ag—1(s") bzw. B4 (s) kdnnen rekursiv aus ihren zeitlichen Vorgéngern bzw. Nach-

folgern berechnet werden:

ak(s) = p(s,Tj<kr1)

= Zp(saslarj<kark)
3’
= ) plre,sls') - p(s' rick)

D (s, 8) - k1 (s)
beziehungsweise analog
Broa(s') =D w(s',5) - Br(s)

mit den Anfangs- bzw. Endzustanden

(s) = 1 firs=0
@08/ =10 sonst

und

1 flirs=0
Prc(s) = { 0  sonst

(4.36)

(4.37)

(4.38)

(4.39)

Die Ubergangswahrscheinlichkeit fiir die einzelnen Zweige p(ry, s|s') = yx(s', s)
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lasst sich fur bindre uy, nach einiger Umrechnung (siehe Anhang A) durch

Q
1
Yi(s',8) = Cj -exp <§ZLg)Tl,kbl,k> et LU /2 (4.40)

=1

darstellen. Hier gibt L(k) =4 Ecb , wie es im Anhang A in (A.12) genauer be-
schrieben ist. L;(Uy) lst die |ntr|n5|sche Information. Der empfangene Wert zum
Zeitpunkt &, der mit dem [-ten Generatorpolynom erzeugt wurde, wird mit r; 5, dar-
gestellt. Entsprechend ist b, , das durch s’ und u;, eindeutig bestimmte Codewort
im Trellis. Der Term C}, braucht nicht explizit berechnet zu werden, da er fir alle
Ubergéange zum Zeitpunkt k gleich ist und sich spéter im LLR herauskiirzen lasst.
Zur spateren Vereinfachung wurde

Q

1

Xk(s',uk)zexp (5 E Lgc)n,kbl,k) (4.41)
=1

gesetzt. Da bei weiteren Berechnungen C, weggelassen wird, wird 4 (s’, s) einge-
fuhrt, das v (s', s) ohne dem Faktor Cy, entspricht:

(8", 8) = xn(s',up) - e LiUR)2, (4.42)

Nun kann man p(s’,s,r) in Gleichung (4.30) durch ay(s), Bk (s) und A (s, s)
ersetzen und erhélt folgende Rechenvorschrift fur den MAP-Algorithmus:

> ap—1(s') - Ak(s's8) - Br(s)
et

> ak1(8') - Ar(s', ) - Br(s)

L(ax) =In (4.43)

Mit dieser Gleichung wird also die Softdecision-Information L(4y,) fir jedes In-
formationsbit berechnet. Es I&sst sich zeigen, dass dieses LLR bei einer systemati-
schen Encodierung wirklich aus den drei Termen Lg(r|Uk), L;(Ux) und L. (Uy)
wie in (4.29) besteht. Hierflr setzt man zunachst direkt 44 (s, s) aus (4.42) in (4.43)
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ein und erhélt
> ar—1(s') - xk(s',+1) - eFLilUn/2. g (s)

{(s',8)}
(i -1 Up=+1
(i) " > ar—1(s) - xw(s',—1) - e LilUR/2. By (s)
LS
> ag—1(s) - x(s', 1) - Br(s)
{(s,s)}
= L:(U.) +1n Up=t1 4.44
i(Uk) > ap1(s") - xk(s',—1) - Br(s) (449
{(s",8)}
Up=-—1

Im Falle einer systematischen Encodierung, wie sie bei der Turbocodierung ver-
wendet wird, kann nun auch das Lg(rs,|Uy) extrahiert werden, denn hier gilt
b1,k = ug. Mit

Q
1 1
Xk(Sl,uk) = exp <§Lgc) Tk * uk) - eXp (5 ZL(CI,E)Tl’kbLk)

=2

1 -
= exp (iL(C]f) STk uk) X (s, ug) (4.45)

ergibt sich dann

> oa(s') - Xa(s', +1) - Bi(s)

{(s”,5)}

i) = L . L. In e=t! 4.46
() = L&+ LU 10 = ey 449
{(s",9)}
Up=—1

Damit ist gezeigt, dass das LLR L(dg) aus den drei Summanden wie in (4.29)
besteht. Soll nun aber nur die extrinsische Information L. (U}) an den néchsten
Decoder weitergegeben werden, so kann mit Hilfe von L(4dy) das L.(U) nach
(4.29) durch Subtraktion

Le(Uk) = L(’llk) - Lz(Uk) - LR(’I‘|Uk) (447)

berechnet werden.



4.2 Turbodecodierung 75

Der Ablauf der MAP-Decodierung
Die MAP-Decodierung lauft im Prinzip nach folgendem Schema ab:

1. Vor der Decodierung missen zundchst alle Empfangswerte eines terminier-
ten Blockes eingelesen werden. Mit ihnen werden dann die x(s’, ux) nach
Gleichung (4.41) berechnet. Diese Werte bleiben fiir alle Iterationen des ter-
minierten Blockes gleich. Die b;,;, stehen fur die Bits, die zu einem Trellis-
Ubergang s’ — s gehoren.

2. Die eigentliche Decodierung beginnt mit dem Einlesen der A-priori-Infor-
mationen. Mit ihnen wird 4, (s', s) nach Gleichung (4.42) berechnet.

3. Jetzt werden ay,(s) und B (s) mit den Gleichungen (4.36) und (4.37) rekur-
siv gewonnen.

4. AnschlieRend werden die Werte in Gleichung (4.43) eingesetzt und daraus
das logarithmische Likelihood-Verhaltnis fur den Schatzwert berechnet.

5. Diese Information wird je nach Decoder und Iterationsnummer entweder zur
Berechnung von L.(U) benutzt und an den néchsten Decoder Ubergeben
oder als endgiiltiger Schatzwert ausgegeben.

4.2.2 Varianten des MAP-Algorithmus und deren Implementie-
rung

Fur die Implementierung des MAP-Algorithmus werden aus praktischen Griinden
die akkumulierten Wahrscheinlichkeiten o, (s) und 8y, (s) skaliert. Man erhalt

1(s) = ag(s) Yr(s)

ap\s) = m = W (448)
mit
Y(s) = Y A(s's) - afy(s) (4.49)
o = > i(s) (4.50)
und

2 (s's8) - Bi(s)

Bra(s) = o (4.51)




76 Kapitel 4: Turbocodierung

Es wird zuerst ¢, (s) fur alle moglichen Zustande s berechnet, daraus dann ¢, und
danach kann die Berechnung von «;,(s) und 3, (s) erfolgen. Die Skalierung ¢y,
kiirzt sich in (4.43) wieder heraus, so dass dort direkt a},(s) und 3}, (s) statt a(s)
und B (s) eingesetzt werden kénnen.

Um die Berechnung von (4.43) zu vereinfachen, wurden in der Literatur mehrere
Madglichkeiten vorgeschlagen [136]. Durch das logarithmische Rechnen erreicht
man eine starke Vereinfachung der Berechnung des LLR, indem Multiplikatio-
nen in Additionen verwandelt werden und viele Operationen auf reine Maximum-
Bestimmungen reduziert werden kénnen. Schreibt man (4.43) wie folgt

L(dg) = In Z exp (Inaj_;(s") + In9x (s, 8) + In B}, (s))

{(s”,5)}
Up=+1

—In Z exp (Inaj_;(s') + Inx (s, 8) + In B} (s)) (4.52)
Gy
so besteht der MAP-Algorithmus hauptsachlich aus der Berechnung von Termen
wie In(et 4% + ... +em). Bei dem Log-MAP-Algorithmus wird der Jacobische
Logarithmus fur die Berechnung verwendet:

In(e’ 4 €%2) = max(dy,d) + In(1 4 e 1917921y
max(dy,d2) + fe(|01 — d2]) (4.53)

fe(.) ist eine Korrekturfunktion mit der die Berechnung des Logarithmus durch die
Maximum-Funktion exakt wird. Der Logarithmus einer Summe mit mehr als zwei
Summanden kann rekursiv berechnet werden. Ist § = In(e* + % + ... + edm-1)
schon bekannt, so ergibt sich

In(e? +e’) = max(d,0m) + fe(|6 — 6m|) (4.54)

Wird die Korrekturfunktion exakt berechnet, liefert der Log-MAP-Algorithmus
die gleichen Ergebnisse wie der urspriingliche MAP-Algorithmus. Der Rechen-
aufwand ist allerdings erheblich reduziert, da statt Multiplikationen hauptsachlich
Maximum-Operationen und Additionen durchgefiihrt werden. Da f.(.) nur von
|02 — 01| abhéngt, konnte gezeigt werden, dass es fir die Berechnung von L(iy,)
ausreicht 8 Werte dieser Funktion zu speichern [136]. Es kann auflerdem ein ge-
wisser Zusammenhang zwischen dem SOVA- und einer weiteren Vereinfachung
des MAP-Algorithmus, dem Max-log-MAP-Algorithmus, hergestellt werden [50].
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Fur den Max-log-MAP-Algorithmus wird die folgende Approximation verwendet:

In(e’ +e% +...+e’)~ max J; (4.55)
i€{l...m}

Dann vereinfacht sich der MAP- zum Max-log-MAP-Algorithmus:

L(iy) ~ max (af_y(s") + (s’ 5) + Bi(s))
Up=+1

= Joax (@1 (s') + (', 8) + Bi(s)) (4.56)
Up=o1

Hierzu werden alle in (4.43) berechneten Wahrscheinlichkeiten logarithmiert:

ay_1(s") = Inaj,_,;(s") (4.57)
Bi(s) = Ing(s) (4.58)

T (s'58) = Indy(s',s) (4.59)
Die Berechnung dieser Werte vereinfacht sich durch die Logarithmierung wie folgt:
(s, 8) = xu(s',ur) +up - Li(Ux)/2 (4.60)

Q
1
Xk(s',ur) = §;L(Ck)ﬁ,kbl,k (4.61)

Die Exponentialfunktion entfallt hier also, dies reduziert die bendétigte Wortlan-
ge bei einer Implementierung erheblich. Die Wahrscheinlichkeiten &j,_, (s) und
B (s) werden mit

Yr(s) = Ineyg(s) (4.62)
ok = Ingyg (4.63)
folgendermalien berechnet:
a(s) = vr(s) — @ (4.64)
Bi—1(s) = In (Z Fi(s', 8) -ﬂ2(8)> — Pk (4.65)

Dafiir muss erst

Ji(s') = In (Z (s, ) -a;_1<s'))

max (T (s', 8°) + &1 (s), (8, 8") + @1 (3)) (4.66)

Q
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und dann

Pr =In (Z 1/)k(5)> ~ max (Pk(s"), .., Pr(s")) (4.67)

berechnet werden, wobei s’ und § die beiden moglichen Vorgéangerzusténde von s
sind. Man erkennt, dass durch die Approximation der Algorithmus hauptséchlich
auf Additionen und Maximum-Funktionen reduziert wird. Allerdings bewirkt die
Approximation des Logarithmus auch, dass die Entscheidungen nicht mehr optimal
sind und damit die Bitfehlerrate schlechter wird, wie in Kapitel 6 gezeigt wird. Da
der Verlust aber nicht besonders groR8 gegentiber dem optimalen MAP-Algorithmus
ist, die Implementierung aber sehr viel einfacher, wird normalerweise der Max-log-
oder Log-MAP-Algorithmus implementiert. Wie sich in Abschnitt 6.3.4 zeigt, hat
die Logarithmierung auch den Vorteil, dass die Wortlange des L.(U) und auch
der internen Variablen fur eine Implementierung sehr viel gunstiger zu realisieren
sind als bei dem optimalen MAP-Algorithmus. Ein weiterer Vorteil ist, dass eine
Schétzung des SNR bei dem Max-log-Algorithmus nicht mehr gebraucht wird und
auch beim Log-MAP-Algorithmus nicht immer sinnvoll ist, wie in [170] gezeigt
wurde.

Eine parallele Implementierung ist aufgrund des hohen Rechenaufwands sinnvoll.
Es konnen zunéchst die Berechnungen der Ubergangswahrscheinlichkeiten ¥ (s’, s)
fiir jeden maoglichen Ubergang parallel durchgefiihrt werden. Die rekursive Be-
rechnung von &, (s%) kann auch zum Teil parallelisiert werden, wie beispielhaft in
Bild 4.7 aufgezeigt [165]. Dieses Berechnungsschema basiert auf dem in Bild 4.4
gezeigten Trellisdiagramm mit V' = 8 Zustanden. Zundchst werden die ¢y (s?)
fiir alle Zustande s?,i = 1,...,V parallel berechnet. Dann wird das Maximum
der )y (s?) bestimmt und dieses Maximum von jedem 1), (s?) als Normierung @y,
subtrahiert. Es ergeben sich damit gleichzeitig alle @, (s?), die dann im néchsten
Schritt wieder zur Berechnung der aj, (s%) verwendet werden. Die Berechnung
der 3}, (s*) kann sehr &hnlich erfolgen. Aufgrund der Normierung mit @, kdénnenal-
lerdings erst nach Berechnung aller &}, (s?) die Berechnungen der j3; (s*) beginnen.

Eine weitere Mdglichkeit der Parallelisierung liegt in dem Ablauf der Turbode-
codierung [103]. Legt man die maximale Anzahl an Iterationen I fest und geht
man von einer stetigen Ubertragung der Daten aus, so kann man die Turbodeco-
dierung wie folgt beschleunigen: Ein Turbodecoder Dec? enthalt zwei komplette
MAP-Decoder mit den entsprechenden Riickkopplungen und Ausgangen wie in
Bild 4.5. Die jeweiligen Ein- und Ausgénge bestehen aus L;(uy), der Empfangs-
folge ri und gegebenenfalls auch dem geschétzten, normierten SNR L. Diese
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Bild 4.7 Berechnung der Wahrscheinlichkeiten &}, (s)
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Decoder werden I-mal wie in Bild 4.8 seriell implementiert. Im ersten Schritt fuhrt
Dec! die erste Iteration des ersten empfangenen Codeblocks durch und gibt am
Ende die Ergebnisse fur die néchste Iteration und den empfangenen Bitblock an
Dec? weiter. Im zweiten Schritt fihrt Dec? die zweite Iteration des ersten Code-
blocks und Dec! die erste Iteration des zweiten empfangenen Codeblocks durch.
Es kénnen also mehrere Codeblocke parallel decodiert werden. Block Dec’ fiihrt
die letzte Iteration durch und gibt dann die Schatzungen 4, aus. Zur Implementie-
rung der Turbodecodierung siehe auch [159].

Synchronisation
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Bild 4.8 Pipeline-Struktur fiir Turbodecodierung
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4.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde das Prinzip der Turbocodierung erldutert. Die in der UTRA-
Luftschnittstelle verwendeten Turboencoder bestehen aus zwei RSC-Encodern, die
parallel angeordnet sind und zwischen denen ein Interleaver geschaltet ist. Es wur-
de gezeigt, dass bei der Verwendung von RSC-Codes dieselbe Menge an Code-
folgen erzeugt wird, wie bei nicht rekursiven, nicht systematischen Faltungscodes
mit denselben Generatorpolynomen. Der Turbodecoder besteht aus zwei MAP-
Decodern zwischen denen Softdecision-Information ausgetauscht wird. Der MAP-
Algorithmus und vereinfachte Varianten wie den Log-MAP- und den Max-log-
MAP-Algorithmus wurden genauer beschrieben. In Kapitel 6 wird gezeigt, wie die-
ser Algorithmus auch zur Entzerrung und Faltungsdecodierung in GSM verwendet
werden kann. Es wurden auBerdem Vorschlage zur Parallelisierung der Berechnun-
gen innerhalb des Max-log-MAP-Algorithmus gemacht.
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In Kapitel 3 wurden die verschiedenen einzubeziehenden Standards betrachtet. Nun
soll aufgezeigt werden, wie fiir diese 2G- und 3G-Systeme eine gemeinsame, pa-
rametrisierte und damit flexible Kanalencodierung und Modulation aufgebaut wer-
den kann. Hierbei soll vor allem das Ziel verfolgt werden, méglichst Redundanz
zu vermeiden und so viele Funktionsblécke wie méglich fiir eine gemeinsame Be-
nutzung aufzubauen. Andererseits soll die Funktionalitit der Basisbandbldcke auf
die in Kapitel 3 aufgefiihrten Systeme eingeschrénkt werden. Das bedeutet, dass
zum Beispiel keine in diesen Systemen nicht verwendeten Verfahren implementiert
werden sollen. Entsprechend werden auch die implementierten Verfahren einge-
schrankt, zum Beispiel wird die Gedachtnislange der Faltungsencoder auf die maxi-
male Lange der in den Systemen vorkommenden Faltungscodierungen beschrénkt.
Dies bedeutet zwar einerseits eine mogliche Einschrankung der Einbeziehung zu-
kinftiger Systeme, andererseits reduziert dieses Vorgehen den Hardware-Aufwand
auf das fir diese Systeme notwendige MaRi.

5.1 Gemeinsame Kanalencodierung

Die Kanalcodierung besteht hauptséchlich aus systematischen Blockcodes und Fal-
tungscodes kombiniert mit Interleavern. Die Faltungscodes wurden schon in Kapi-
tel 4 beschrieben und die spezielle Form der RSC-Codes, die in Turbo-Encodern
eingesetzt werden, erldutert. Daher werden zunéchst zyklische Blockcodes beschrie-
ben.

5.1.1 Zyklische Blockcodes

In den hier betrachteten Mobilfunksystemen werden ausschlieBlich bindre, zykli-
sche, systematische Blockcodes verwendet, da sich diese leicht mit einem Schie-
beregister implementieren lassen. Zyklische Blockcodes kénnen &hnlich wie Fal-
tungscodes auch durch eine Polynomdarstellung beschrieben werden. Ein zykli-
scher Blockcode wird definiert durch die L&nge NV der Eingangsfolge u, die L&nge
K der Ausgangsfolge by und das verwendete Generatorpolynom

M
9(D) =Y gD*, gr€{0,1} (5.1)
k=0
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Bild 5.1 Allgemeine Schieberegister-Realisierung von zyklischen, systematischen
Blockcodes

mit den Generatorpolynomenkoeffizienten g5, und dem Grad{g(D)} = M = K —
N. Die Codierungsvorschrift kann wiederum mit der Polynomdarstellung beschrie-
ben werden. Aus algebraischen Griinden wird hier die bindre Eingangsfolge uy, in
eine andere Polynomdarstellung gebracht als bei den Faltungscodes:

N—-1

u(D) =Y weDVN'F w € {0,1} (5.2)
k=0

Zyklische, systematische Blockcodes ergeben Codefolgen by, die aus der Eingangs-
folge uy und K — N Prufbits py, bestehen. Die Codefolge by, in Polynomdarstellung
ergibt sich zu

N-—-1 K—-N-1
b(D) — ZukDK_l_k+ Z kaK—N—l—k (53)
k=0 k=0
= DE-N .y(D) + p(D) (5.4)

Alle Codewdrter sind dabei Vielfache der Generatorpolynome (vergleiche (4.4) bei
Faltungscodes)

b(D) = a(D) - g(D) (5.5)

Damit gilt also

D¥=N.u(D)+p(D) = a(D)-g(D) (5.6)
D¥=N.u(D) = a(D)-g(D)+p(D) (5.7)



5.1 Gemeinsame Kanalencodierung 83

S
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Bild 5.2 Allgemeine Schieberegister-Realisierung zur Berechnung des Syndroms von
zyklischen Blockcodes

und die Priifbitfolge ist der Rest bei der Division von DX~ . 4(D) durch das
Generatorpolynom g(D):

p(D) = Resty(p)[D* N - u(D)] (5.8)

Es kann gezeigt werden, dass die Berechnung der Priifbits durch ein linear riickge-

koppeltes Schieberegister wie in Bild 5.1 realisiert werden kann [51]. Nacheinander
wird die Eingangsbitfolge uy, £ = 0,1,2,..., N — 1 eingeschoben, am Schluss
enthalt das Register die Priifbits p,. Die haufigsten in den Standards verwendeten
Blockcodes sind CRC-Codes, deren Generatorpolynome aus dem Produkt eines
primitiven Polynoms mit (1 + D) besteht [51]. Mit CRC-Codes kdnnen beson-
ders gut Bundelfehler erkannt werden. Die Blockcodes werden in den allermeisten
Féllen nicht zur Fehlerkorrektur sondern zur Fehlererkennung verwendet. Im Emp-
fanger wird aus der empfangenen Bitfolge (D) das Syndrom

sy(D) = Resty(p)[r(D)] (5.9

berechnet. Ist das Syndrom gleich Null, liegt kein (erkennbarer) Fehler vor. Wurde
r(D) zwar verfélscht, aber stellt »(D) wiederum ein Codewort dar, so kann der
Fehler nicht erkannt werden. Die Realisierung der Syndromberechnung mit einem
Schieberegister zeigt Bild 5.2.

5.1.2 Parametrisierung

In diesem Abschnitt wird nun die Parametrisierung der Kanalcodierung genauer
erlautert. Zur Ubersicht sind in Anhang D alle Parameter und als Beispiele die Pa-
rameterwerte fiir verschiedene Ubertragungsmodis nochmals in einer Tabelle auf-
gelistet. Die in COSSAP realisierten Funktionsbldcke zeigt Bild 5.3 und heiflen:

o MUXI
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MUXER_ENCODED_BITS

ouTPUT

Bild 5.3 Aufbau der gemeinsamen Kanalcodierung

SPLIT_CLASS

e CLASS_1_ENCODER

e CONVOLUTIONAL_ENCODER_T_P
e SCRAMBLER

e ADD_X_FIELD

e MUXER_ENCODED BITS

Zunachst wird in dem Multiplexer-Block MUXI fiir den speziellen Fall der Uber-
tragung eines FACCH-Kanals in 1S-136 das Anfiigen des Color Codes der Lé&n-
ge acht Bit durch den Parameter CCODE_Length DATAinput beruicksichtigt. Fur
alle anderen Standards wird dieser Parameter auf Null gesetzt. Danach findet im
Funktionsblock SPLIT_CLASS die Aufspaltung in die verschiedenen Klassen I,
la und Il statt. Entsprechend den Standards werden mit den Parametern N_Class_1,
N_Class_la und N_Class 2 jeweils die Anzahl der Bits der Klassen eingestellt.
Dabei wird beriicksichtigt, dass zum Beispiel bei der Sprachubertragung bei DECT
das X-Feld berechnet wird, sonst aber keine Kanalcodierung stattfindet. Daher wer-
den alle Bits als Klasse | Bits deklariert, die entsprechenden anderen Kanalcodie-
rungsblécke aber abgeschaltet. Danach erfolgt im Funktionsblock CLASS 1 _EN-
CODER die Berechnung der Prifbits aus den Klasse la Bits. Im Falle von protec-
ted mode bei DECT werden hier die zusatzlichen Priifbits erzeugt. Dabei ist vor
allem das verwendete Generatorpolynom als Parameter Cycl_Generator_Polyno-
mial einzustellen. Dies kann anhand der bindren Darstellung oder innerhalb von
COSSAP anhand der dezimalen Darstellung durchgefihrt werden. Die binére Dar-
stellung des Polynoms aus (5.1) ist gargar—1 - - - go, die dezimale Darstellung ist
die Dezimalzahl, die mit diesem Bindrwort dargestellt wird.
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Beispiel: Das Generatorpolynom fir die Berechnung der Prifbitfolge in GSM-
TCH/FR ist

g(D)=D*+D+1 (5.10)

Die binére Darstellung dieses Polynoms ist 1011, die Dezimalzahl 11.

Die Anzahl der Prifbits entspricht dem Grad des Generatorpolynoms und wird
durch den Parameter Cycl_N_Checkbits angegeben. Im 1S-95-Standard ist der An-
fangszustand des Schieberegisters nicht Null, sondern alle Registerzellen werden
auf eins gesetzt, dies wird durch einen Parameter Cycl_Start State gesteuert. In
mehreren Standards werden die berechneten Prifbits ganz oder teilweise invertiert
ubertragen, hierfur muss ein weiterer Parameter Cycl_BitInversion eingefihrt wer-
den.

Vor der Faltungscodierung werden Bits der Klasse | in manchen Ubertragungsmo-
di (z.B. im GSM TCH/FS) umsortiert. Um die Umsortierung einzustellen, wird der
Parameter Sorter_OnOff verwendet. Danach werden die Tailbits zur Terminierung
des Faltungsencoders eingefugt. Im Falle vom FACCH-Kanal in 1S-136 wird statt
Nullen der Color Code zur Terminierung verwendet. Dies wird mit dem Parameter
Conv_Tailbits_Valueeingestellt. Die Anzahl der Tailbits entspricht der Gedéchtnis-
lange des Faltungsencoders und damit dem maximalen Grad seiner Generatorpo-
lynome Conv_Max_Degree_Polynomials. In allen betrachteten Standards werden
maximal vier unterschiedliche Generatorpolynome verwendeten, die mit den Pa-
rametern Conv_Generator_Polynomial_ifestgelegt werden. Findet keine Faltungs-
codierung statt (z.B. in DECT), werden alle Generatorpolynome auf Null gesetzt.
Aufgrund eines speziellen Falles beim GSM TCH/F2.4 Kanal muss aul’erdem die
Coderate durch einen weiteren Parameter Conv_Rate 1 over_x angegeben wer-
den, da dieser hier nicht der Anzahl der Generatorpolynome entspricht. Dort be-
tragt die Coderate 1/6, es werden aber nur drei verschiedene Generatorpolynome
verwendet. Die Blocklange wird durch den Parameter Input_Frame_Length ange-
geben. Fir die Turbodecodierung muss die Faltungsdecodierung rekursiv sein, der
Parameter Conv_Recursive wird dann auf eins gesetzt.

Fur UMTS miussen gegebenenfalls mehrere solcher allgemeiner Kanalencoder par-
allel implementiert werden, wenn verschiedene Transportkanéle gleichzeitig tiber-
tragen werden sollen und eine serielle Verarbeitung nicht schnell genug ist. Diese
missen dann natiirlich nicht mehr die speziellen DECT-BIl6cke enthalten.

Danach erfolgt eine Punktierung der kanalcodierten Bits. Hier gibt es bei den Sys-
temen der zweiten Generation feste Schemata, die mit flnf Parametern eingestellt
werden kénnen. Bei UTRA dagegen ist die Punktierung (bzw. Bitwiederholung)
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mit einer Ratenanpassung an die erlaubten Ubertragungsraten verkniipft. Diese
ist sehr flexibel gestaltet und wird durch héhere Schichten gesteuert. Da der Re-
chenaufwand nicht bedeutend ist, scheint es sinnvoll, die Verfahren ausnahmswei-
se parallel zu implementieren. Es folgt dann der bindre Verwiirfler, der an dieser
Stelle nur in DECT gebraucht wird und fiir andere Systeme mit dem Parameter
DECT _Scrambler_OnOff ausgeschaltet wird. Genaueres Uber die Erzeugung der
Verwirfelungssequenz findet sich in [40].

Es folgt die X-Feld-Berechnung von DECT. Da dies im Falle des protected mode ei-
ne zusatzliche Blockcodierung mit dem Generatorpolynom X _Field Generator_Po-
lynomial darstellt, ist sie an dieser Stelle zusatzlich eingefugt. Flr alle anderen
Standards ist dieser Blockencoder ausgeschaltet. Fur die Berechnung der Priifbits
im X-Feld des DECT-Bursts wird je nach Burstl&nge nur eine Auswahl an Bits aus
dem B-Feld verwendet. Daher muss dem Blockencoder ein Funktionsblock vor-
geschaltet werden, der gesteuert durch die zwei Parameter X_Field _Input_Length
und X_Field Offset die entsprechenden Bits extrahiert.

Am Schluss werden gegebenenfalls das Z-Feld und die Klasse 11-Bits angehéngt.
Es folgt das Interleaving, das bei der Verwendung von Faltungscodes bei der Uber-
tragung Uber Fast Fading Kanale notwendig ist. Bei den 2G-Systemen sind fuir ver-
schiedenen Kandle bestimmte Interleaving-Schemata z.T. in Tabellenform in den
Standards festgeschrieben und genau auf die Eingangsblocklange angepasst. Fur
diese Systeme eignet sich ein allgemeiner Interleaver, der eine Adressierer-Tabelle
einliest und entsprechend die Bits umsortiert. In UTRA wird der Interleaver an
die Eingangsblocklédnge und die Interleavertiefe angepasst. Hier missten zu vie-
le verschiedene Tabellen abgelegt werden, um alle mdglichen Interleaver abzude-
cken. Daher wird hier bei der Initialisierung entsprechend den EingangsgroRRen die
Adressierer-Tabelle erzeugt.

Es folgt die Bildung eines Bursts bzw. Slots. Dazu werden die Pilot-, Trainings-
bzw. Synchronisationssequenzen, die kanalcodierten Informations- und Signalisie-
rungsdaten, Tailbits, Stealingbits usw. mit der entsprechenden Lange und in der
richtigen Reihenfolge zusammengefasst. Die Parametrisierung der Burstbildung er-
folgt daher nach folgendem Schema: Zum Einfiigen z.B. der Trainingssequenzen
werden die Parameter Synch_Length, Synch_Position und Synch _DataSetNumber
verwendet. Mit Synch DataSetNumber wird die abgelegte Trainingssequenz aus-
gelesen, mit Synch_Lengthwird die L&nge angegeben und mit Synch_Position die
Position innerhalb des Bursts. Diese entspricht in einem normalen GSM-Burst der
Position 3, da vorher noch ein Block Datenbits und ein Block Stealingbits eingefiigt
wird. Die Tailbits bestehen immer aus Nullen und werden daher nicht eingelesen
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sondern Uber Parametersteuerung eingefligt. Zu jedem logischen Datenblock eines
Bursts bzw. Blocks werden nun entsprechend Position und Lange angegeben.

5.2 Gemeinsame Modulation

Bevor die in den betrachteten Mobilfunksystemen verwendeten Modulationsfor-
men naher untersucht werden, werden die beiden grundsétzlichen Kriterien, nach
denen man digitale Modulationsverfahren unterscheidet, kurz erldutert [131]:

e Eine Modulationsart nennt man gedéchtnisbehaftet, wenn die Abbildung ei-
nes Datenwortes auf eine bestimmte Wellenform von vorhergehenden Daten-
wortern abhéngt.

e Eine Modulationsart nennt man linear, wenn die Abbildung von Datenwor-
tern auf Wellenformen dem Superpositionsprinzip entspricht, d.h., wenn sich
das Gesamtsignal einer Datensequenz, bestehend aus mehreren Datenwor-
tern, als Summe der einzelnen Wellenformen zusammensetzt.

Beziglich der in heutigen und zukiinftigen Mobilfunkstandards verwendeten Mo-
dulationsarten kann man zwei verschiedene Typen unterscheiden: Einmal die Grup-
pe der Modulationen, die auf dem Prinzip des Phase Shift Keying (PSK) auf-
bauen. Dazu gehort auch die Spezialform 7/4-DQPSK (Differential Quarterna-
ry Phase Shift Keying), die in den Standards 1S-136 und PDC verwendet wird.
Auch in CDMA-Systemen wie 1S-95 und UMTS werden typischerweise PSK-
Modulationen verwendet. PSK-Modulationen lassen sich, genauso wie QAM-Mo-
dulationen, mit einem linearen 1/Q-Modulator realisieren.

Zum Zweiten wird in den europdischen Systemen der zweiten Generation, GSM
und DECT, die Modulationsart GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying) verwen-
det. GMSK ist eine spezielle Art des Frequency Shift Keying (FSK) und nichtli-
near. Da der Hardware-Aufwand fur die Modulation unerheblich ist, wére hier die
einfachste Mdglichkeit zwei Modulatoren parallel zu implementieren. Dies wider-
spricht aber dem verfolgten Software Radio Ansatz und daher wurde eine gemein-
same Modulatorstruktur entwickelt. In den néchsten Abschnitten werden die bei-
den Modulationsarten genauer beschrieben und danach der gemeinsame Modulator
vorgestellt.
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5.2.1 PSK-Modulationsverfahren

Die komplexe Einhillende eines PSK-modulierten Signals wird dargestellt als

spsk(t) = Z exp [(“)I,:] -gs(t — kT) (5.11)
k=0
= sz -gs(t — kT)
k=0

mit den komplexen Symbolen z; = exp [©%], der Impulsantwort des Sendefilters
gs(t) und der Symboldauer T'. Da sich das Gesamtsignal aus der Summe der ein-
zelnen Wellenformen ergibt, handelt es sich hier um eine lineare Modulationsart.
Die Symbole weisen folgende Phasen auf:

®g=2ﬁw-u+19; pu=0,....M—-1; 9 €{0,7/M} (5.12)
dabei werden jeweils log, M Bits zu einem Datenwort zusammengefasst. Zu be-
achten ist, dass in (5.11) der Impulsformer gs(t) in nichtkausaler Form steht. Geht
man von einem zeitlich begrenzten Impulsformer gs(t) aus, so ist dieser ungleich
Null im Intervall [-LsT/2,+LsT /2] und sonst Null, hat also die Lange LsT.
Somit beeinflusst das Symbol z;, das Modulationssignal schon ab dem Zeitpunkt
t = (k — Lg/2)T. Als Impulsformfilter werden in praktischen Anwendungen
Cosinus-roll-off-Filter eingesetzt. Bei einer Matched-Filterung wird dieser Impuls
auf Sende- und Empfangsfilter aufgeteilt, wodurch sich eine Wurzel-Cosinus-roll-
off-Filterung ergibt [86]:

dat cos [r(1+ a)L] +sin [7(1 — )L
9s(t) = —F [ T]t - t[ il (5.13)
[1 - (4ag)?] 7t
mit dem Roll-off-Faktor «. Diese Filter miussen bei einer Realisierung auf die Lan-
ge LsT begrenzt werden. Das Impulsformfilter, das sich aus der Faltung des Sende-
und Empfangsfilters ergibt, erfiillt die erste Nyquistbedingung:

1 furt=0
95(6) * g5 (t) = { 0 furt="kT, ke Z\{0} (5.14)
Es unterdrlckt somit Intersymbol-Interferenz, d.h. bei Abtastung des Signals zu
den idealen Abtastzeitpunkten ¢t = kT ergeben sich bei einem idealen Kanal genau
die Symbolwerte z;, ohne Beeinflussung durch benachbarte Symbole. Gleichzeitig
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bewirken diese Impulsformer eine erhebliche Bandbreitenreduzierung gegenuiber
der harten Phasenumtastung. Abhéngig vom Wert des Roll-off-Faktors « ist die
Breite der horizontalen Augendffnung, die ein MalR fir die Empfindlichkeit gegen-
uber Synchronisations- bzw. Jitterfehlern ist. Diese Filter ergeben starke Amplitu-
denschwankungen des Ubertragungssignals, die wiederum nichtlineare Verzerrun-
gen bei der Verstarkung mit nichtlinearer Verstarkerkennlinie bewirken. Die nicht-
linearen Verzerrungen &ufRern sich durch eine Verbreiterung des Spektrums [96].

Differentielle PSK-Modulation

Da im Falle der PSK immer die absoluten Phasen detektiert werden missen, wird
oft stattdessen die gedachtnisbehaftete DPSK (Differentielle PSK) verwendet. Hier
ergibt sich die Phase der ibertragenen Symbole wie folgt:

Ol = OF_ + AO" (5.15)
mit
A@ﬁz%-u+ﬁ; p=0,...,M—1; 9 € {0,1/M} (5.16)

Die Information liegt hier also nicht in der Absolutphase des Signals, sondern in
der Differenzphase zweier aufeinanderfolgender Symbole. Das bedeutet allerdings,
dass durch ein einzelnes falsch detektiertes Symbol zwei aufeinanderfolgende Da-
tenworter verféalscht werden. Das k-te Datenwort wird mit der Differenzphase zwi-
schen dem (k — 1)-ten und dem k-ten Symbol Ubertragen. In dem speziellen Fall

@ fiir n gerade
O fiir n ungerade

Bild 5.4 Signalraumdiagramm der 7 /4-DQPSK
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der 7/4-DQPSK (M = 4), die zuerst in [18] vorgeschlagen wurde, ergeben sich
die Differenzphasen zu

A(—)g:g-’u—}-% p=0,...,3 (5.17)

Jeweils zwei Bits werden folgendermaRen den Symbolen zugeordnet:

bor | bopy1 | AOY
0 0 | +n/d
0| 1 |+31/4
1 0 —r/4
1 1 —3r/4

Dies ergibt das Signalraumdiagramm in Bild 5.4, das insgesamt acht verschiedene
Phasenzustande aufweist. Hier wird zwischen zwei Signalrdumen mit jeweils vier
Phasenzustanden gewechselt. Dies verhindert Phasenspriinge um « und verringert
dadurch erheblich die Amplitudenschwankungen des Signals und damit die schon
erwahnte spektrale Verbreiterung [14, 46, 106].

5.2.2 GMSK- und GFSK-Modulation

Die GMSK-Modulation entstammt dem Minimum Shift Keying (MSK)[125], einer
2-wertigen FSK-Modulation mit dem Modulationsindex & = 0, 5. Die GMSK wur-
de zum ersten Mal in [123] vorgeschlagen und diskutiert. Der Modulationsindex
von h = 0,5 ist der kleinste Index, mit dem man orthogonale Wellenformen er-
halt. Eine Verallgemeinerung ist die GFSK-Modulation (Gaussian Frequency Shift
Keying), bei der der Modulationsindex von h = 0, 5 abweichen kann. Diese Mo-
dulationsarten gehoren zu der Klasse der Continuous-Phase-Modulationen (CPM),
deren Merkmale ein stetiger Phasenverlauf und eine konstante Einhillende sind.

Die komplexe Einhullende eines GFSK-Signals ist wie folgt bestimmt

0 t
scrsk (t) = exp [j27rh > dy / g(r — kT)dT] (5.18)

k=0

— 00

mit der Daten-Folge d, € {—1,1}. Statt eines reinen Rechteckimpulses wie bei
der MSK, wird hier der Frequenzimpuls

o(t) = %rect (%) * hoan(t) (5.19)
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21 g(t)1 7 }[: w
0,81 /B-T:O,S
0,6
0,41
0,21
0 ; ‘

-2 -1
Bild 5.5 GauRBimpuls in Abhédngigkeit vom Zeit-Bandbreite-Produkt BT

benutzt, dabei ist hcaue(t) der bekannte Gauimpuls

(5.20)

In2 In 2

2

et = [ e [ 220
B ist die 3dB-Bandbreite des GauRBimpulses. Fir verschiedene Zeit-Bandbreite-
produkte BT sind in Bild 5.5 die Frequenzimpulse aufgezeigt. Je geringer BT
und damit die Bandbreitenreduktion ist, desto breiter ist daflr der Frequenzimpuls,
d.h. es entsteht Intersymbol-Interferenz (ISI). Fur BT — oo strebt hca(t) ge-
gen die ¢-Distribution §(¢) [48] und (5.19) wird wieder zum Rechteckimpuls. Im
GSM-System wurde BT = 0,3 gewéhlt, was zu einer guten Bandbreitenredukti-
on, aber zu ISl fuhrt, welche im Empfénger durch Entzerrer ausgeglichen werden
muss. Da durch den Mehrwegekanal zusatzliche I1SI auftritt und im Empfanger da-
fiir sowieso ein Entzerrung eingesetzt wird (siehe Kapitel 6), kann dies in Kauf
genommen werden. Bei DECT wurde dagegen BT = 0,5 gewahlt, dies erzeugt
eine geringere Bandbreitenreduktion, aber vernachlassigbare ISl, so dass es keinen
Mehraufwand im Empféanger gibt. Die entsprechenden Leistungsdichtespektren ei-
nes GMSK-Signals in Abhéngigkeit von BT sind in Bild 5.6 dargestellt. Der Gau-
Rimpuls wird zur Realisierung mit einem FIR-Filter auf die Lange LgT gekirzt
und kausalisiert.! Die Phasenantwort eines Bits ist definiert als

a(t) = / g(r)dr (5.21)

1cPM-Signale werden in der Literatur kausalisiert dargestellt, da die Impulslange L eine groRere
Rolle spielt und eine allgemeine, nicht kausale Darstellung zu kompliziert wiirde.
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20
—t 0
s
=
g| 20 MSK, BT=co
=
S| -40 i
(=X
[7]
2
=| -60
Q
3 BT=0,2
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120 05 1 5 2 25
BT variabel
Bild 5.6 Leistungsdichtespektrum eines GMSK-Signals in Abhangigkeit von BT
qlt) 4
0,5
GMSK:
L,=4
MSK G
0,25 GMSK BT =103
0 i 2 3 nadl

Bild 5.7 Phasenantwort q(t), GMSK mit Lg =4, BT = 0,3

Die Phasenantworten ¢(t) einer GMSK mit BT = 0,3 und der MSK sind in

Bild 5.7 dargestellt. Fir ¢ > LgT betragt ¢(t) = 0,5. Mit ¢(t) kann sgrsk (t)
dargestellt werden als

sersk (t) = exp |j2mh »_ dyg(t — kT) (5.22)
k=0

Hier beeinflusst aufgrund der Kausalisierung des Frequenzimpulses das Datenbit
dy, das Gesamtsignal erst ab dem Zeitpunkt ¢ = k7. Das k-te Symbol dj, be-
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Qaft)

X
5

Bild 5.8 Signalraumdiagramm MSK/GMSK

d 1.1 1 (')_I(tl
M g (t) =I(")dt—
sin (*) —Q(B

Bild 5.9 Modulator fiir GMSK

wirkt insgesamt eine Phasendnderung von whdy, welche zu den Phasenanderun-
gen der vergangenen Symbole hinzuaddiert wird. Damit ist klar, dass es sich hier
im Allgemeinen um nichtlineare, gedéachtnisbehaftete Modulationen handelt. Eine
Ausnahme macht dabei MSK, wie wir spdter sehen werden, diese ist eine linea-
re Modulationsart. Bei der MSK-Modulation dreht sich der Signalzeiger innerhalb
einer Symboldauer exakt um dy7/2, dies ist in Bild 5.8 dargestellt. Der Phasen-
verlauf der GMSK ist dagegen abgerundet, d.h. der Signalzeiger dreht sich, vor
allem bei alternierenden Datenfolgen, nicht mehr um ganze + /2 wéhrend einer
Symboldauer.

Basierend auf der Darstellung der komplexen Einhullenden eines GFSK-modu-
lierten Signals (5.18), wird ein GMSK-Modulator normalerweise wie in Bild 5.9
implementiert [63,105]. Dieser GMSK-Modulator ist schwer mit einem linearen
I/Q-Modulator, wie er fir PSK- und QAM-Modulationen verwendet wird, zu ver-
einheitlichen. Im néachsten Abschnitt wird daher eine Linearisierung der GMSK
vorgestellt, mit deren Hilfe eine gemeinsame Modulator-Struktur erreicht werden
kann.
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5.2.3 Linearisierung der GMSK

Nach [81, 101] kann die komplexe Einhiillende s(t) eines CPM-Signals auch durch
Superposition von N, = 2F¢—1 Elementarimpulsen C,, (L¢ ist die Lange des
Gaullimpulses aus Abschnitt 5.2.2) gebildet werden (siehe Anhang B):

oo N.—1
sersk(t) = Y D exp [jmhAm k] O (t — kT) (5.23)
k=0 m=0
mit
Lg—1
Apr = Zd - Z dk—1 - Vmy
LG 1
m = z 21_1Vm,l Um,1 S {0,1}
=1
Die Bitfolge vy, Lo —1, - - . , Vm,1 €ntspricht der bindren Darstellung des Indexes m.

Die Repréasentation eines GFSK-Signals in (5.23) kann fiir alle CPM-Signale ge-
nutzt werden. Zum Beispiel ist die MSK ein Spezialfall mit Lg = 1:

[e's) k
LT
SMSK(t) = Z exp 5 Z Co MSK t - kT) (5.24)
k=0 i=0
Der Hauptimpuls der MSK ist
[ sin(wt/2T) 0 <t <2T
Co,msk (t) = { 0 sonst (5.25)
Die Symbole
ok - k—1
Zr = exp |ﬂ§ ;di] = exp |:] §dk + ; di] (5.26)
= Jjdk - Zk—1 (5.27)

sind abwechselnd rein reell und rein imaginar (siehe auch Bild 5.8). Aus der Glei-
chung (5.24) ist nun eindeutig die Linearitat der MSK zu erkennen. Zu beachten ist,
dass dies die kausale Form der MSK ist, wodurch sich eine etwas andere Darstel-
lung ergibt als z.B. in [86]. Die Darstellung der MSK kann auch als Offset QPSK
Modulation interpretiert werden. Dies wurde zuerst in [57] nachgewiesen.
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L, =4
BT =0,3

C,(t)

05

Ci(t)

Bild 5.10 Die Elementarimpulse Co(t) und C, (¢) fur Lg =4, BT = 0,3

Fur GMSK wird die Lange des Frequenzimpulses aus (5.19) normalerweise auf
Lg = 4 festgelegt und die exakte Superposition (5.23) enthélt N. = 8 Elemen-
tarimpulse, so dass die komplexe Einhillende eines GMSK-modulierten Signals
exakt auch wie folgt dargestellt werden kann:

somsk(t) = D lexp [ngO,k] Co(t — kT)
k=0
7
+3 exp ['fAm,k] Cr(t — KT)

m=1

[\V]

o

k
> exp [Jg >
=0

k=0

o 7
+ Z Z exp [ngm,k] C(t — kT)
k=0 m=1
= s'"(t) 4+ s"(¢) (5.28)

Das bedeutet, dass s(t) aus einem linearen s'""(¢) und einem nicht linearen Teil
s"(t) besteht [164]. In Bild 5.10 sind die beiden Elementarimpulse Cy(¢) und C (t)
fiir die GMSK mit BT = 0, 3 dargestellt. Wie in Anhang B in B.14 gezeigt wird,
hat fir Lg = 4 der Hauptimpuls Co(¢) die L&nge 5T und C (¢) die L&nge 3T'. Da
Co 99% der gesamten Signalenergie enthélt, ist die folgende lineare Approximation

Colt — kT)
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naheliegend:

semsk (t) ~ S“n(t) = Z 2k Co(t — kT) (5.29)
k=0

Die Symbole z;, sind hier dieselben wie bei der MSK, siehe Gleichung (5.26).
Das bedeutet die Symbole z, die durch den akkumulierten Datenstrom d; be-
stimmt werden, werden nur mit dem Elementarimpuls Cy geformt. Wichtig ist
diese Approximation eines GMSK-Signals auch fur den Entwurf von Entzerrer-
Algorithmen im Empfanger (siehe Kapitel 6.3).

Auswirkungen der Linearisierung der GMSK

Die Approximation der GMSK in (5.29) bewirkt unter anderem, dass die komplexe
Einhillende nicht mehr exakt konstant ist (siehe Bild 5.11). Man kann hier auch
erkennen, dass die Linearisierung bei BT = 0,5 weniger Fluktuationen bewirkt
als bei BT = 0,3. Dies liegt daran, dass die bei DECT benutzte GMSK schon
fast linear ist und dadurch bei der Linearisierung nicht viel gedndert wird. Gerade
die konstante Einhilllende macht die GMSK aber fur den Mobilfunk attraktiv, da
so problemlos leistungseffiziente C-Verstarker benutzt werden kénnen und keine
Intermodulationsprodukte entstehen.

Es sollen nun die Auswirkungen der Amplitudenschwankungen der linearisierten
GMSK durch die Leistungsverstarkung untersucht werden. In [96] wurden die von

BT =05 BT =03

Bild 5.11 Komplexe Einhiillende der linearisierten GMSK



5.2 Gemeinsame Modulation 97

1.09
1.0

0.5+

Normierte Ausgangsamplitude

-0.05]

i ; ‘ ‘
000 05 1.0 15 20 25 30 [350

Normierte Eingangsamplitude

Bild 5.12 Modell fiir AM/AM-Verstarkerkennlinie eines GaAs FET

[139] vorgeschlagenen AM/AM- und AM/PM-Modelle fiir Réhren-Verstérker in
Satellitentranspondern verwendet. Diese Modelle bilden die in Mobilfunkgeréten
verwendeten Halbleiter-Leistungsverstarker nur unzureichend nach. Daher wird
hier ein anderes Modell aus [56] verwendet, das gute Ubereinstimmungen mit Mes-
sungen an realen GaAs FET (Gallium Arsenide Field Effect Transistor) Leistungs-
verstarkern aufweist. Die komplexe Einhillende des Sendesignals kann allgemein
wie folgt dargestellt werden

s(t) = A(t) - 7). (5.30)

Durch die Leistungsverstarkung mit einer nichtlinearen Verstarkerkennlinie erge-
ben sich Veranderungen der Amplitude A(t) und der Phase ¢(t) des Eingangssig-
nals. Das Ausgangssignal wird mit

5(t) = g[A(t)] - POHTTADD (5.31)

modelliert. Die Funktion g[A(¢)] stellt die AM/AM-Verstarkerkennlinie dar. Die
Phasenverzerrungen sind amplitudenabhéangig und werden durch f[A(t)] beschrie-
ben. Die fur diese Funktionen in [56] vorgeschlagene Vier-Parameter-Formeln sind
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&2

glA®)] = % + & A(t) (5.32)
(2

A = T e + G A 639

Die Parameter wurden in [56] durch Messungen an realen Verstarkern und Anglei-
chung an die Kennlinien bestimmt und sind in Tabelle 5.1 angegeben. Die normierte
AM/AM-Kennlinie zeigt Bild 5.12. In Bild 5.13 werden die Leistungsdichtespek-
tren (LDS) von Signalen mit der GSM-Symbolrate, moduliert mit der exakten bzw.
mit der linearisierten GMSK, verglichen. Ohne eine nichtlineare Verstarkung halt
das LDS der linearisierten GMSK den von dem Standard in [44] vorgegebenen
Verlauf eher besser ein, als das LDS der exakten GMSK. Mit dem C-Verstarker er-
gibt sich dagegen im Bereich um +350 kHz vom Tréger eine starke Annéherung an
die GSM Vorgabe, diese wird aber noch eingehalten. Da in einem Software Radio
der Endverstérker aber auch den hohen Anspriichen der 7/4-DQPSK und QPSK

GSM Maske

] ——Jexakte GMSK
20~

B0 R EEEE T \GREEEEEEEEEEE b

s EEEEEEEE R A AN ——S—S——— e

Leistungsdichtespektrum in dB

B e T L e
-60

=70

T
700000, 0 500000 |700000)

Frequenz in Hz

Bild 5.13 Vergleich der Leistungsdichtespektren der GMSK, der linearisierten GMSK
mit und ohne Leistungsverstérkung und der GSM-Maske
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& =8.1061 | G = 4.6645
& =1.5413 | (o = 2.0965
€5 =6.5202 | (3 = 10.880
£ = —0.0718 | ¢4 = —0.003

Tabelle 5.1 Werte der &; und ¢; nach [Gho91]

gentigen muss, stellt die GMSK-Approximation in der Praxis keinen Effizienzver-
lust dar. Bei eher linearen Kennlinien dirfte das LDS der linearisierten GMSK die
GSM-Anforderungen besser erfiillen.

Betrachtet werden muss auch die Bitfehlerrate bei Benutzung einer linearisierten
GMSK. Diese héngt natiirlich stark von den Empféangeralgorithmen bzw. dem Ka-
nal ab und wird daher in Kapitel 6 diskutiert.

5.2.4 Parametrisierung

Mit der Approximation der GMSK lassen sich mit demselben linearen 1/Q-Mo-
dulator PSK-Signale und GMSK-Signale bilden. Der gemeinsame Modulator fur
die Standards UTRA-FDD, GSM, DECT und 1S-54 ist in Bild 5.14 aufgezeigt
[163,166]. Dieser Modulator ist erweiterbar fir UTRA-TDD und cdma2000, auf-
grund der Ubersichtlichkeit, wurden hier aber nur die vier wichtigsten Standards
ausgewahlt. Im Falle des UTRA-FDD wird der Modulator fiir den Uplink mitein-
bezogen, da hier ausschlieRlich Mobilfunkgerate, keine Basisstationen, betrachtet
werden. Anzumerken ist noch, dass im GSM-System eine differentielle Vorcodie-
rung vorgenommen wird. Die binéren Bits b, € {0,1} werden wie folgt codiert:

b =br ® by kelNg (5.34)

Hier stellt & die bindre Addition in GF(2) dar. Die Initialisierung mitb_; = 1
ergibt sich bei GSM aus den Dummybits, die vor dem ersten verwertbaren Bit
wéhrend der Anfangsphase eines GSM-Bursts gesendet werden [41]. Die Auswir-
kungen dieser Vorcodierung werden im Zusammenhang mit der Demodulation in
Kapitel 6 diskutiert.

Der Funktionsblock Precoder wird durch die Parameter BurstLength und Preco-
der_On_Off eingestellt. Der Parameter BurstLength wird fur die erwéhnte Initia-
lisierung gebraucht, mit Precoder_On_Off l&sst sich die Vorcodierung abschalten,
da alle anderen Systeme keine Vorcodierung verwenden.

Danach erfolgt die Umwandlung in ein NRZ(No Return to Zero)-Signal durch den
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Bild 5.14 Gemeinsamer 1/Q-Modulator fur UTRA-FDD, GSM, DECT und 1S-54

ModulationNumber Modulation Mode
1 GMSK
2 7 /4-DQPSK
3 QPSK
4 dual QPSK

Tabelle 5.2 Parameter fir MBI T2Symbol

Funktionsblock NRZ. Im Falle von GSM entsprechend
di =1 — 2by, (5.35)

Der Parameter NRZ_On_Off kontrolliert den Funktionsblock: Wird NRZ_On_Off
auf eins gesetzt wird ein Bit b = 0 in eine 1 umgewandeltund b = 1 in eine —1.
NRZ_On_Off = —1 bewirkt eine umgekehrte Umwandlung und NRZ_On_Off= 0
bedeutet keine Umwandlung.

Im anschliefenden Funktionsblock MBIT2Symbol erfolgt die Umsetzung in die
komplexen Symbole z;. Die Modulationsart wird mit dem Parameter Modulation-
Number ausgewahlt, dessen Werte in Tabelle 5.2 gezeigt werden. Fur GMSK wer-
den die z, entsprechend (5.26) gebildet, fir = /4-DQPSK entsprechend (5.11) und
(5.15). Da einige der Modulationsarten ein Gedéchtnis haben, muss ein Startpunkt
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Filter_Number Filter
1 Hauptimpuls fur lin. approx. GMSK mit BT = 0.3
2 Wurzel-Cosinus-roll-off-Filter mit Rolloff-Faktor oo = 0.35
3 Hauptimpuls fir lin. approx. GMSK mit BT = 0.5
4 Wurzel-Cosinus-roll-off-Filter mit Rolloff-Faktor o = 0.5
5 Wurzel-Cosinus-roll-off-Filter mit Rolloff-Faktor oo = 0.22

Tabelle 5.3 Impulsformfilter

definiert werden. Daher wird auch in diesem Modell der Parameter BurstLength
verwendet. Im Falle von UTRA-FDD (Uplink) erfolgt die Ubertragung der Kon-
trolldaten des DPCCH-Kanals in dem Q-Zweig und die der Informationsdaten des
ersten DPDCH-Kanals (DPDCH;) in dem I-Zweig. Diese Modulation kann als
duale QPSK angesehen werden, die eine Umwandlung von seriell zu parallel durch-
fuhrt, indem I_Length Bits in den 1-Zweig und Q_Length Bits in den Q-Zweig ge-
leitet werden. Diese Parameter werden fir die anderen Systeme nicht verwendet.
Es gibt bei UTRA-FDD im Uplink auch die Mdglichkeit, weitere DPDCH-Kanale
auf I- und Q-Zweig zu Ubertragen (siehe Abschnitt 3.6.2), diese DPDCH-Kanéle
sind in Bild 5.14 gestrichelt angedeutet, da sie nur mit dem Spreizfaktor Ng = 4
moglich sind.

Fir das CDMA-System UTRA-FDD wird im né&chsten Schritt die Spreizung durch-
gefuhrt. Diese Funktion wird durch den Parameter Spreadingfactor gesteuert. Die
Spreizsequenzen sind gespeichert und kdnnen anhand der Sequenznummer ausge-
wahlt werden. Wird Spreadingfactor= 1 gesetzt, findet keine Spreizung statt. Die
folgende Gewichtung der Daten- und Kontrollkanéle mit den Gewichtsfaktoren wy
and w, und das komplexe Scrambling wird auch nur im Falle von UTRA-FDD
durchgefiihrt.

Es folgt die komplexe Impulsfilterung, bei der verschiedene FIR-Filter durch den
Parameter Filter_Number ausgewahlt werden konnen (siehe Tabelle 5.3). Im Falle
von GMSK wird hier der Hauptimpuls C, verwendet, im Falle von PSK-Modula-
tionen Wurzel-Cosinus-roll-off-Filter nach (5.13).

Tabelle 5.4 fasst die Parameter-Werte fiir verschiedene Systeme zusammen. Fir
UTRA-FDD unterscheidet sich die Burstldnge in Abh&ngigkeit von dem verwende-
ten Spreizfaktor. Beispielhaft wurde hier der Fall Spreadingfactor | = 8 in der Ta-
belle aufgefiihrt. Der DPCCH wird dagegen immer mit Spreadingfactor Q = 256
gespreizt.

Um in diesen Sender zum Beispiel auch UTRA-TDD zu integrieren, muss eine an-
dere Modulation im Block MBIT2Symbol entsprechend der Tabelle 3.1 realisiert
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GSM | DECT | 1S-136 | UTRA-FDD

BurstLength 148 424 312 330
Precoder_On_Off 1 0 0 0
NRZ_On_Off 1 -1 1 -1
ModulationNumber 1 1 2 4
Spreadingfactor_| 1 1 1 8

Spreadingfactor_Q 1 1 1 256
Filter_Number 1 3 2 5

I_Length - - - 320
Q_Length - - - 10

Tabelle 5.4 Parametereinstellungen des Modulators fir verschiedene Systeme

werden. AulRerdem werden andere Scramblingcodes verwendet und die komplexe
Midamble muss am Schluss noch eingefiigt werden.

Soll dagegen auch der 1S-95-Standard integriert werden, so ist der Modulator noch
zu erweitern, unter anderem muss die orthogonale Modulation, die in Abschnitt 3.5
beschrieben wurde, realisiert werden. Wie schon erwahnt, reicht dagegen die Spei-
cherung der OVSF-Codes aus, da durch Bitreversal die Nummerierung der OVSF-
Codes in die der Walsh-Codes uberfuhrt werden kann und umgekehrt. Bei der Er-
zeugung der Long-Codes ist im 1S-95-Standard ein Schieberegister angegeben, das
eine Form wie in Bild 5.15 dargestellt aufweist. In UTRA-FDD wird dagegen zur
Erzeugung der Scramblingcodes ein Schieberegister der Form wie in Bild 5.16 ver-
wendet. Um eine gemeinsame Implementierung zu erhalten, ist es moglich statt
dieser Schieberegisterform eine modifizierte Form zu verwenden, die der des IS-
95-Standards entspricht [109]. Die modifizierte Form ist in Bild 5.17 aufgezeigt
und ergibt dieselbe Codefolge wie Bild 5.16, durchlduft aber andere Registerzu-
stdnde. Bei einer allgemeinen Implementierung lasst sich somit durch Parametri-
sierung die entsprechende Codefolge mit derselben Schieberegisterform erzeugen.
Die Wahl der Schieberegisterform aus Bild 5.17 ist sinnvoll, da nur so die Erzeu-
gung des Long-Codes fur jeden Teilnehmer individuell durch binére Addition der
Schieberegisterzustdnde mit einer Maske realisiert werden kann.
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\ .
LsB i
Long-Code Maske c

Bild 5.15 Schieberegister zur Erzeugung des Long-Codes in 1S-95

Bild 5.17 Modifiziertes Schieberegister zur Erzeugung der Scramblingcodes fir
UTRA-FDD

5.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde gezeigt, wie eine gemeinsame Kanalencodierung und eine
gemeinsame Modulation durch Parametrisierung aufgebaut werden kann. Die Ka-
nalencodierung besteht aus zyklischen Blockcodes und Faltungscodes, die RSC-
Codes oder gewohnliche nichtrekursive, nichtsystematische Faltungsencoder sein
kdnnen. Beschrieben werden die Kanalcodierungsencoder durch die verwendeten
Generatorpolynome, Coderaten, Eingangsblocklangen usw. Ein gemeinsames In-
terleavingschema kann durch Adressspeicherungen aufgebaut werden. Ein gemein-
samer Modulator wird durch die Linearisierung der GMSK erreicht. Die Lineari-
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sierung der GMSK erzeugt Fluktuationen der (bei der exakten GMSK konstanten)
Einhillenden. Doch auch fir \Verstarker mit nichtlinearen Kennlinien kann der von
GSM vorgegebene Spektralverlauf eingehalten werden.
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Auch im Empfénger soll méglichst eine gemeinsame Struktur fur verschiedene Mo-
bilfunkstandards gefunden werden. Zuerst wird die gemeinsame Demodulation un-
terschiedlich modulierter Signale bei reinem AWGN-Kanal diskutiert. Es folgt eine
kurze Einflhrung in den Mobilfunkkanal mit Mehrwegeausbreitung und das ver-
wendete Kanalmodell, auf dem (bliche Entzerrer-Algorithmen basieren. Danach
wird die Entzerrung von Signalen, die Uber einen zeitvarianten Mehrwegekanal ge-
sendet wurden, und die dazu benétigte Kanalschatzung diskutiert. Spezielle Soft-
ware Radio Ldsungen, das heit moglichst allgemeine, fur verschiedene Systeme
verwendbare Software Funktionen werden vorgestelit.

6.1 Gemeinsame Demodulation

Im Empfanger wird zuerst synchronisiert, worauf hier nicht weiter eingegangen
werden soll. Es wird im Folgenden vorausgesetzt, dass der ideale Abtastzeitpunkt
und die Lage der Bits innerhalb eines Bursts bekannt sind. Geht man von einem
linearen Modulator nach (5.29) aus, so ist bei einem GMSK-Signal der ideale Ab-
tastzeitpunkt mit der maximalen Augendffnung fur das Symbol z; aufgrund der
Léange des Hauptpulses Cy von Lg = 5T beit = (k+ 2, 5)T. Das Empfangssignal
ergibt sich bei einem reinen AWGN-Kanal zu

y(t) = s(t) * gn(t) + n(t) (6.1)

mit dem Empfangsfilter gg (t) und dem tiefpassbegrenzten Rauschen

Q(t) = Nkanal (t) *9JE (t) (6.2)

Hier stellt ny.., () einen komplexen weilen GauRschen Rauschprozess dar, mit
dem Leistungsdichtespektrum @ y n (f) = Ng. Wie spéter diskutiert wird, ist es in
den meisten Fallen sinnvoller bei einer GMSK-Modulation keine Matched Filte-
rung durchzufiihren, daher ist das Empfangsfilter hier entsprechend (5.13) aufzu-
fassen. Fasst man Sende- und Empfangsfilter zusammen, so erhélt man

Co(t) = Co(t) * gB(t). (6.3)
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Das Empfangssignal y(t) wird im Empfanger zu den Zeitpunktent = (k + 2,5)T
abgetastet

2
y((k+2,5)T) = yp= Y 2zx_1-Co(2,5T +IT) +m, (6.4)
=2
~ 2 ~
2 - Co(2,5T) + > zk—i - Co(2,5T +1T) +m,

I=—2
1£0

2
= e+ Y ze-1- Co(2,5T +1T) +u
1==2
1#£0

>

~~

ISI

mit den Abtastwerten n,, des komplexen weil3en, GauRschen Rauschprozesses n(t).
Der diskrete, tiefpasshegrenzte Prozess n,, hat die Varianz 02 = Ny. Real- und
Imaginérteil des Rauschprozesses n,, werden als unabhangig und mit gleicher Va-
rianz o2 = N, /2 angenommen. Man erkennt hier die durch die GMSK erzeugte
Intersymbol-Interferenz, die bewirkt, dass keine exakt rein reellen und rein ima-
gindren Symbole z; mehr detektiert werden. Aufféllig ist auch, dass ein detek-
tiertes Symbol zj nicht nur durch friiher gesendete Symbole z;,! < k sondern
auch durch spatere z;,7 > k beeinflusst wird. Wie stark die ISI ist, hangt direkt
vom Verlauf von Cy(t) und damit vom BT'-Faktor ab. Betrachtet werden hier zwei
unterschiedliche Mdglichkeiten der Demodulation fir GMSK: die kohdrente und
die differentielle (und damit inkoharente) Demodulation. In [86] wird noch eine
weitere inkohérente Demodulation fiir CPM-Signale vorgestellt und zwar ein FM-
Demodulator, der auf der Interpretation der GMSK als FSK-Modulation beruht.
Dieser FM-Demodulator wird hier aber nicht weiter untersucht, da er fur den Mo-
dulationsindex h = 0, 5 im Falle der MSK die gleichen Fehlerraten ergibt, aber den
Nachteil hat, dass er nicht auch fur PSK-Signale angewendet werden kann, wie es
bei dem differentiellen Demodulator der Fall ist.

Die kohdrente Demodulation basiert auf der Information, dass bei der MSK ab-
wechselnd rein reelle und imagindre Symbole zj, gesendet werden. Ist die Absolut-
phase und damit die Information bekannt, in welchem Takt ein reelles und wann
ein imaginédres Symbol zu erwarten ist, kann in I- und Q-Zweig abwechselnd im
Takt von 27" abgetastet werden. Da bei der GMSK dieselben Symbole z;, detektiert
werden, kann dies auch auf die GMSK angewendet werden. Ist zum Beispiel be-
kannt, dass z ein reelles Symbol ist, so ergibt die Abtastung im I-Zweig bei der
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GMSK
Re{yr} = 21 + 2k—2 - 60(4, 5T) + zp42 - C’o(o, 5T) + Re{n;} = 2;. (6.5)

Es erfolgt also eine Projektion auf die reelle bzw. imaginédre Achse. Die ISI wird
teilweise unterdruckt und der Rauschanteil wird halbiert. Da spéter nur noch die
Differenzphase berechnet wird, kann hier in I-und Q-Zweig eine Vorzeichenent-
scheidung durchgefiihrt werden. Ohne Rauschstérung liegen dann ndherungsweise,
wenn die ISI nicht zu grof? ist, wie bei der MSK die Symbole z; an. Im ungesttrten
Fall erhdlt man bei der MSK mit (5.26) durch folgende Multiplikation das gesen-
dete Datenbit:

Azg = 355, = jdy - 2x125_, = jdi (6.6)

Das Vorzeichen des Imaginarteils von Az ergibt gerade dk. Fehler bei der ko-
harenten Detektion entstehen, wenn bei der Vorzeichenentscheidung z.B. statt auf
das Symbol 1 auf —1 geschlossen wird. Man erkennt, dass hier aufgrund der ge-
dachtnisbehafteten Modulation und durch die Achsenprojektion bei einer falschen
Symboldetektion immer zwei aufeinanderfolgende Datenbits dj, verfalscht wer-
den. Allerdings kann gezeigt werden, dass hier im Fall von mehreren direkt aufein-
anderfolgenden Fehlern (Biindelfehler?) bei der Symboldetektion nur das erste und
das letzte zugehdrige Datenbit verfalscht werden (siehe Tabelle 6.1).

Wurde im Sender eine differentielle Vorcodierung nach (5.34) durchgefiihrt, so
muss diese im Empféanger riickgéngig gemacht werden. Nach der Umwandlung der
NRZ-Bitfolge dy, in die binére Folge by, nach (5.35) ergebensich die urspriinglichen
Datenbits by, wie folgt

b =br ® by ke Ng. (6.7)

Es kann gezeigt werden [173], dass durch die differentielle Vorcodierung die Ab-
héngigkeit eines Datenbits von zwei aufeinanderfolgenden Symbolen aufgehoben
wird. Vertauscht man die beiden Operationen Vorcodierung und NRZ-Wandlung,
so0 ergeben sich die dj, aus (5.35) durch

dy, =1 — 2by, (6.8)
und anschlieRBender Vorcodierung der NRZ-Bits dj,
dp =dy -dp_y, d_y=—1. (6.9)

1Biindelfehler sind in der Literatur etwas allgemeiner definiert: Ein Bindelfehler kann auch nicht
verfélschte Bits enthalten [51]. Hier ist aber mit Biindelfehler nur eine Folge direkt aufeinanderfolgender
Fehler gemeint.
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Einzelfehler Bindelfehler

Datenbits by, 110 1 1 1,0 1 1 1 0 1 O
diff.vorcod. Bits by, 1 1 o001 1 0 0 1 1 1
Symbole dy, -1 -1 1 11 -1 1 1 -1 -1 -1
Symbole z, 14 -1 4 1|4 -1 - 1 - -1 ]
empf.Symbole 2, 1| -4 1 -4 1| -4 1 j -1 j -1 |j
NRZ-Daten dj, -1 1 -1 1|1 1 1 11 -

diff.vorcod. Bits by, 1 0 1 0/1 0 0 0 1 0 1
Datenbits by, 110 0 1 10 0 0O O 1 1 o0

Tabelle 6.1 Entstehung von Einzel- und Biindelfehler bei kohdrenter Demodulation
mit differentieller Vorcodierung

Dies eingesetzt in (5.27) ergibt

2k = jdi - zk—1 = j drdr—1 - 2p—> (6.10)
k k

= jit! H di -2y = j* H di~di1-21 (6.11)
=0 =0

= "y dy 2 (6.12)

Damit héngen also nur noch ein Datenbit dj, sowie die Initialisierungen bei der
Vorcodierung d_; und der Anfangsphase z_; und ein Symbol z; voneinander ab.
Damit werden Folgefehler vermieden, das heil3t ein falsch detektiertes Symbol 2
erzeugt nur noch einen Bitfehler b (siehe Tabelle 6.1). Dies ist allerdings auch bei
Bundelfehlern der Fall, so dass bei einem schlechten Kanal, der viele Bundelfehler
erzeugt, durch Vorcodierung eher mehr Bitfehler erzeugt werden (vergleiche dy,
und by in der rechten Spalte von Tabelle 6.1). Treten dagegen eher Einzelfehler
auf, so kann durch Vorcodierung die Bitfehlerrate verbessert werden, da statt zwei
nur ein Fehler aus einem falsch detektierten Symbol resultiert (siehe linke Spalte in
Tabelle 6.1). Statt der komplexen Multiplikation aus (6.6), einer Entscheidung tiber
die d;, und damit Gber by, und einer anschlieRenden Umkehrung der differentiellen
Vorcodierung nach (6.7) kann die Detektion wie folgt durchgefiihrt werden:

jdy =—j7F - = (6.13)

Z—1

Von den dj, kann dann direkt auf die by, durch (6.8) geschlossen werden. Es missen
hierfiir nur die Anfangswerte d_, und z_; bekannt sein, nicht der direkte Vorgéan-
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ger. Dies ist vor allem dann von Vorteil, wenn in einem GSM-Burst der zweite In-
formationsbitblock detektiert wird und die direkten Vorgédngerwerte nicht bekannt
sind, da die Trainingssequenz nicht detektiert wird.

Die koh&rente Demodulation ist nur méglich, wenn der Modulationsindex von vor-
neherein bekannt ist und kaum schwankt. Ist dies nicht der Fall, wie bei dem DECT-
System, oder ist die Synchronisation nicht ausreichend exakt, so bietet sich statt-
dessen die differentielle Demodulation an. Bei der differentiellen Demodulation
wird direkt die differentielle Phase zwischen den Abtastwerten 2, = y; berech-
net, also y;, - y;_,. Es ist Klar, dass hier stdrkere Stérungen auftreten. Auferdem
macht hier die differentielle Vorcodierung keinen Sinn mehr, denn hier kann der
Fall auftreten, dass nur eine Differenz-Phase und damit nur ein NRZ-Datenbit dy,
falsch detektiert wird. Durch die inverse Berechnung der differentiellen Decodie-
rung nach (6.7) ergibt sich dadurch aber eine ganze Folge falscher by, die erst bei
dem néchsten falschen d;, wieder abbricht (siehe die letzten beiden Zeilen in Ta-
belle 6.1).

Die differentielle Demodulation kann auch fir differentielle PSK-Modulationen
angewendet werden. Da hier I1SI-unterdriickende Filter eingesetzt werden, erhélt
man verhéltnismalig gute Ergebnisse. Am idealen Zeitpunkt abgetastet erhalt man
bei idealem Kanal wieder die Symbole aus (5.11) und kann damit Az, wie folgt
berechnen:

DNz = zp- 25 (6.14)
= exp[0}] -exp [-OF_,]
= exp[AO}]

Das Symbol Az weist die gesuchte Differenzphase A©% auf, mit der das ge-
sendete Datenwort bestimmt werden kann. Die 4DPSK ist allerdings bei einem
AWGN-Kanal und bei einer Bitfehlerrate von 10~° um ca. 2,3dB schlechter als
die 4PSK [22]. Ist n,, das additive GauBsche weille Rauschen, abgetastet zum Zeit-
punkt ¢ = kT, so ergibt sich durch die Multiplikation in (6.14) bei einem AWGN-
Kanal

Az = (2k +1my) - (251 +05_1)
= exp[AO] 4+ 2k -my_ + 251 -y + 1y g (6.15)

Es kann hier also auf eine ndherungsweise Verdoppelung des Rauschanteils ge-
schlossen werden. Bei einer PSK-Modulation, wie zum Beispiel im UTRA-System,
wird direkt von den entspreizten Symbolen z; auf das gesendete Bit geschlossen.
Im Downlink von UTRA-FDD werden zwei aufeinanderfolgende Bits seriell zu
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parallel gewandelt und dann auf I- und Q-Zweig ubertragen. Im Empfanger wird
durch Vorzeichenentscheidungen im I- und Q-Zweig Schatzungen fur by, und b1
erlangt.

In Bild 6.1 werden verschiedene Bitfehlerkurven bei einem AWGN-Kanal und dif-
ferentieller Demodulation gezeigt. Gemeinsam haben hier alle Simulationen der
GMSK, dass lineare Modulatoren verwendet wurden und der Modulationsindex
fest bei 0,5 liegt. Die Einflusse des BT'-Faktors, der Vorcodierung und des Emp-
fangsfilters kdnnen hier abgelesen werden. Eine differentielle Vorcodierung macht
bei differentieller Demodulation keinen Sinn, wie oben schon diskutiert. Auch ein

Bild 6.1 Bitfehlerraten fiir differentielle Demodulation bei GMSK und 7 /4-DQPSK,
AWGN-Kanal
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Matched Filter mit Cy-Charakteristik ist nicht sinnvoll, da dies nur noch mehr ISl
erzeugt. Ein Vergleich verschiedener Empfangsfilter gz (t) bei der differentiellen
Demodulation zeigt, dass ein Wurzel-Cosinus-roll-off-Filter am gilinstigsten ist. Mit
diesem Empfangsfilter ergibt sich ein Unterschied von 3,7dB fir BT = 0,5 und
BT = 0, 3 bei differentieller Demodulation und bei einer Bitfehlerrate von 3-10~6.
Die starke ISl bei BT = 0, 3 ergibt nur noch sehr geringe Phasendrehungen bei ab-
wechselnd gesendeten —1 und 1, was bei der differentiellen Demodulation schnell
zu Fehlern fuhrt. Bei BT = 0,5 dagegen beeinflussen sich die gesendeten Bits
nicht so sehr, so dass die Phasendrehungen fast wie bei der MSK immer néhe-

2E-04 — [©—<— ohne Vorec., —Empfangsf—.— -C

EA=2% ohne Vorc Empfangsf

Bild 6.2 Bitfehlerraten bei kohadrenter Demodulation fiir unterschiedliche BT-
Faktoren, AWGN-Kanal
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rungsweise /2 entsprechen. Zum Vergleich sind auRerdem die Bitfehlerraten fur
die 7/4-DQPSK mit differentieller Demodulation aufgetragen. Im Vergleich zu
GMSK mit differentieller Demodulation sind die Ergebnisse besser.

Allerdings ergeben sich bei kohédrenter Demodulation bei GMSK (siehe Bild 6.2)
dagegen bessere Bitfehlerraten als bei /4-DQPSK. Es ergibt sich ein Verlust von
1,8dB im Vergleich zu der in GSM verwendeten Konstellation, dafiir besitzt die
vierwertige 7/4-DQPSK (theoretisch) eine héhere Bandbreiteneffizienz [46, 62,
143]. Ob dies in der Praxis noch der Fall ist, hangt stark von der Verstérkerkenn-
linie ab. Vergleicht man die Kurven mit koharentem Empfang ohne Vorcodierung

ohne Precoder und BT=0,5

HE2—H nichtl in.,

different., Empfangsf.

. rootrc rolloff

EKE—=K] nicht lin., h=0,8

0.0 aB 5 dB 10 dB 15 dB 19.0 dB|
Eb/NO

Bild 6.3 Bitfehlerraten fir DECT mit unterschiedlichen Modulationsindizes h,
AWGN-Kanal
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mit BT = 0,5 und BT = 0,3, so sieht man, dass hier der BT-Faktor nur noch
einen geringen Einfluss hat (ca. 0,5dB Unterschied). Durch die Vorcodierung er-
reicht man dann mit BT = 0, 3 fast dieselben Ergebnisse wie mit BT = 0, 5, trotz
der héheren Bandbreitenreduktion. Der Gewinn durch die koh&rente gegeniiber der
differentiellen Demodulation ist bei BT' = 0, 3 groRer (8,4 dB) als bei BT = 0, 5.
Werden aufierdem noch eine Matched Filterung durchgefiihrt und ein Vorcodierer
wie im GSM-System verwendet, ergibt sich sogar ein Gewinn von 9 dB.

In Bild 6.3 sind Bitfehlerraten fur DECT, d.h. ohne Precoder und fir den Fall
BT = 0,5, bei einem AWGN-Kanal aufgezeigt. Im DECT-System ist der Mo-
dulationsindex A nur nominal auf den Wert 0,5 festgelegt. Erlaubte Abweichungen
liegen zwischen 0,35 und 0,7. Wie schon erwédhnt kommt somit nur noch eine diffe-
rentielle Demodulation in Frage, die unabhangig vom Modulationsindex eingesetzt
werden kann. Wie fiir den Fall ~ = 0, 5 in Bild 6.3 abgelesen werden kann, betragt
der SNR-Verlust gegentber der koharenten Demodulation ca. 5,5dB, wenn in bei-
den Féllen das optimale Empfangsfilter und ein linearer Modulator verwendet wird.
Aus Bild 6.3 kann aulRerdem abgelesen werden, dass bei A = 0,5 und differenti-
eller Demodulation die Verwendung eines linearen Modulators einen geringeren
Gewinn von 0,3 dB gegeniiber dem nicht linearen Modulator ergibt.

Weiterhin wurde der Einfluss des Modulationsindexes untersucht. Man erkennt,
dass mit einem Modulationsindex von h = 0, 7 das niedrigste SNR benétigt wird,
um die BER von 5 - 10~ zu erreichen. Fir » = 0,35 hat man die schlechtes-
ten Ergebnisse und einen Verlust von 5,2 dB gegentiber A = 0, 7. Aus technischen
Griinden wird oft der Modulationsindex auf 0,6 festgelegt, was einen Gewinn von
1,2 dB gegeniiber dem vorgeschlagenen linearen Modulator mit Modulationsindex
h = 0,5 bedeutet. Interessant ist auch festzustellen, dass die Erh6hung des Modu-

aft)

I(t)

Bild 6.4 Entstehung von Bitfehlern bei GMSK mit unterschiedlichen Modulationsin-
dizes h
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Rev.
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Bild 6.5 Blockschalthild der Demodulation

lationsindexes nicht immer bessere Ergebnisse liefert. Bei A = 0,8 liegt man bei
einem SNR von 16,7 dB. Dies liegt daran, dass die maximale Phasendrehung pro
Symbol bei diesem Modulationsindex bei (4/5)x also nahe bei  liegt und durch
Rauschen oft auf eine falsche Drehrichtung geschlossen wird (siehe Bild 6.4). Bei
h = 0,35 betragt die maximale Phasendrehung (7/20)=. Hier liegt die Hauptfeh-
lerquelle in den minimalen Phasendrehungen, die sich durch die Gauf¥filterung bei
abwechselnd gesendeten —1 und 1 ergeben.

In Bild 6.5 ist das gemeinsame Blockschaltbild fur die Demodulation gezeigt [163].
Die geschétzten Symbole 2, bestehen im Falle von DECT direkt aus den Abtast-
werten y;, und werden danach differentiell demoduliert. Im Falle von GSM ergeben
sich die 2z durch eine Entzerrung, wie sie in Abschnitt 6.3 genauer erklart wird und
die rein reelle bzw. imagindre Schétzwerte ausgibt und damit einer kohédrenten De-
modulation entspricht. Statt der differentiellen Multiplikation wird eine komplexe
Multiplikation nach (6.13) durchgefiihrt und danach dieselbe Entscheidung wie bei
DECT getroffen. Die differentielle Vorcodierung muss somit nicht extra riickgan-
gig gemacht werden. Bei UTRA ergeben sich die 2, durch einen Rake-Empfanger,
der gleichzeitig eine Entspreizung durchfuhrt. Hier werden direkt die Symbole 2,
zur Entscheidung uber die gesendeten Bits herangezogen. Bevor die Entzerrung
im Empféanger diskutiert werden kann, miissen zuerst eine Beschreibung und ein
Modell des Mobilfunkkanals eingefiihrt werden. Dies wird im folgenden Abschnitt
getan.

6.2 Modellierung des Mobilfunkkanals

Aufgrund von Reflexion, Streuung, Transmission und Beugung der elektromagne-
tischen Wellen entsteht bei der Funkiibertragung im Mobilfunk Mehrwegeausbrei-
tung, d.h. im Empfanger treffen aus verschiedenen Richtungen, zu unterschiedli-
chen Zeitpunkten, unterschiedlich geddmpfte Signalanteile ein (siehe Bild 6.6). Da
oft kein direkter Sichtkontakt zwischen Basisstation und Mobilfunkteilnehmer be-
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P

‘/ LJ, < //”
‘ Stre;ﬁng

Beugung .

HE ]

Bild 6.6 Mehrwegeausbreitung beim Mobilfunk

steht, findet die Ubertragung durch Mehrwegeempfang statt. Die deterministische
Beschreibung der Mehrwegeausbreitung ist fir die Untersuchung der Bitfehlerra-
ten einer Ubertragung nicht sinnvoll. Stattdessen werden weitgehend statistische
Modelle verwendet, die im Folgenden kurz eingefiihrt werden und auf [21] beru-
hen.

Bewegt sich der Teilnehmer Uiber eine langere Strecke (ca. 10-30 m), so kénnen sich
die empfangenen Mehrwege komplett &ndern. Durch Abschattung werden manche
Mehrwege gar nicht mehr, dafiir aber Signalanteile aus vo6llig anderen Richtun-
gen empfangen. Unterschiedliche Umgebungen wie H&user oder Wald erzeugen
aullerdem unterschiedlich starke Dampfungen der Ausbreitungswellen [54]. Die
dadurch erzeugten Schwankungen werden Slow Fading, Shadowing oder langsa-
mer Schwund genannt, da sie nur eine verhéltnismaRig langsame \Veranderung des
Empfangspegels Uber der Zeit bzw. den zuriickgelegten Weg erzeugen [124]. Die-
ses Verhalten kann durch eine Lognormal-Verteilung modelliert werden. In den
meisten Mobilfunksystemen werden diese Schwankungen durch Leistungsregelung
ausgeglichen und werden daher fiir gewdhnlich nicht bei Simulationen berticksich-
tigt.

Die Uberlagerung der zu einem Zeitpunkt ankommenden Wellen mit verschiedenen
Phasenverschiebungen resultiert in gegenseitiger Ausléschung oder Verstarkung an
der Empfangsantenne. Bewegt sich der Mobilfunkteilnehmer mit der relativen Ge-
schwindigkeit v, zur Basisstation, so unterliegt das Empfangssignal innerhalb von
wenigen Zehnteln der Wellenlénge X starken Pegelschwankungen aufgrund der sich
verdndernden Phasenwinkel der eintreffenden Wellen. Der Empfangspegel ist also



116 Kapitel 6: Software Radio Empfénger

ortsabhdngig und bei einem bewegten Teilnehmer zeitabhéngig, daher wird hier
auch von einem zeitselektiven Kanal gesprochen. Die beschriebenen Pegeleinbri-
che werden Fast Fading oder Schneller Schwund genannt [82,124]. Die gréfiten
Pegeleinbriiche kdnnen bis zu 40 dB betragen.

Fur die Simulation eines Mehrwegekanals wird als Modell hier vorausgesetzt, dass
die mit ungefahr derselben Verzdgerungszeit 7; ankommenden Wellen aufgrund
der unabhéngigen Streuung, Beugung usw. der Mehrwege stochastisch unabhén-
gig voneinander sind, aber identisch verteilte I- und Q-Komponenten besitzen. Die
Unabhéngigkeit der Mehrwege wird Uncorrelated Scattering genannt. Nimmt man
eine grofRe Anzahl von gleich lange verzégerten Wellen an, so unterliegt die Summe
dieser Wellen, die Uber der Zeit ¢ als stochastischer Prozess hkanai(7;,t) aufgefasst
werden kann, dann aufgrund des zentralen Grenzwertsatzes der komplexen GauR-
Verteilung. Der Mobilfunkkanal wird oft als schwach stationérer (im englischen:
Wide Sense Stationary) stochastischer Prozess bezlglich der Zeit modelliert, dies
bedeutet unter anderem, dass der Mittelwert und die mittlere Leistung des Prozes-
ses Uber der Zeit konstant bleiben [77]. Aufgrund dieser Modellannahmen wird in
der Literatur von einem GWSSUS-Modell gesprochen [68, 126]. Bei einer Uber-
tragung ohne Sichtkontakt ist dieser Prozess mittelwertfrei und die Amplitude von
hanal (T3, t) ist Rayleigh-verteilt. Im Falle des direkten Sichtkontakts zwischen Ba-
sisstation und Mobilfunkteilnehmer dominiert der direkte Pfad und die Empfang-
samplitude kann als Rice-verteilt angenommen werden.

Vehicular A

relative mittlere Leistung [dB]

30 | S e 30

0 500 1000 1500 2000 2500 3000

relative Verzogerung [ns]

Bild 6.7 Verzogerungs-Leistungsprofil des Vehicular A-Kanals fir UTRA
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In Abhéngigkeit der zeitlichen minimalen Auflésung A7 des Kanalmodells wer-
den fir verschiedene Verzdgerungszeiten 7; = ¢ - A7 mehrere Mehrwegetaps mit
unterschiedlichen mittleren Leistungen simuliert. Die Anzahl zeitlich aufgeldster
Mehrwegetaps ist endlich, da die maximale zeitliche Verzdgerung die zwischen
zwei Uber verschiedene Wege empfangene Wellen auftritt als endlich angenommen
werden kann. Wichtige KenngréRRen zur Charakterisierung von WSSUS-Modellen
sind die mittlere Verzdgerung 7,,, und die Verzdgerungsspreizung AS. Diese wer-
den anhand des Verzdgerungs-Leistungsspektrums p(7) berechnet, das angibt mit
welchen mittleren Leistungen Mehrwegetaps mit den Verzdgerungen 7 auftreten
[126]. Die mittlere Verzdgerung 7, ist das erste Moment von p(7)

o0

J 7 p(r)dr
T = ——————, (6.16)

o

7] p(T)dr

Die Verzdgerungsspreizung (delay spread) ist das zweite Moment von p(7)

AS= | = ) (6.17)

Es wurden aufgrund von Messungen flr verschiedene Umgebungs-Szenarien und
Mobilfunksysteme représentative Kanalmodelle festgelegt. Die Anzahl der Mehr-
wege, deren relative Verzégerungen und deren mittlere relative Ddmpfungen ge-
genlber dem Hauptweg werden fur diese Kanalmodelle bestimmt. In Bild 6.7 ist
zum Beispiel das Verzdgerungs-Leistungsprofil des Vehicular A-Kanals aufgezeigt,
der fir die Untersuchungen der UTRA-Luftschnittstellen in [45] vorgeschlagen
wurde. Es werden neben dem Hauptweg neun verzdgerte Mehrwegetaps simuliert.
Die zeitliche Aufldsung A liegt hier exakt bei der Chipdauer T' = 260, 42 ns, was
die Simulation wesentlich vereinfacht. Bei GSM wird dagegen gewohnlich mit ei-
ner zeitlichen Auflésung von A7 = T/36 = 3,692/36 us ~ 103 ns simuliert.
Weitere in Simulationen verwendete Kanalmodelle werden in Anhang C aufge-
fuhrt.

Neben dem Fast Fading wird fur jeden Mehrwegetap ein weiterer Aspekt des Mo-
bilfunks modelliert und zwar dass, durch die Bewegung des Mobilfunkteilnehmers
Dopplerverschiebungen entstehen. Die relative Geschwindigkeit zwischen Sender
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und Empfanger v, erzeugt eine Dopplerverschiebung des gesendeten Signals in
Abhéngigkeit der Tragerfrequenz fre:

fo =" fre (6.18)

mit der Lichtgeschwindigkeit ¢ = 2,997925 - 10¥ m/s. Da nich