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Kurzfassung

Diese Arbeit befaldt sich mit der Problematik der Kanal schatzung fur Multitrégertbertragung.

Die Ubertragung von Referenzdaten zur Schétzung der K analimpulsantwort ist mit einer Ver-
ringerung der effektiven Datenrate verbunden. In praktischen Ubertragungssystemen werden
daher moglichst kurze Referenzdatenfolgen verwendet, die fir eine gentigend genaue Schét-
zung der Kanalimpulsantwort jedoch oft nicht ausreichend sind. Diese Problematik begriindet
die Zielsetzung dieser Arbeit. Es sollen Verfahren untersucht bzw. entwickelt werden, die eine
referenzdatenfreie Kanalschatzung fir drahtlose und drahtgebundene Multitrdgertbertragung
ermdglichen. Wesentliche Randbedingungen sind die Erreichung einer geringen Komplexitét
sowie eine von den Eigenschaften der Kanalimpulsantwort unabhangige Konvergenz des
Schétzverfahrens.

Anhand einer Analyse der bekannten Verfahren zur referenzdatenfreien Kanal schétzung zeigt
sich, dal3 diese Randbedingungen nur dann erflllt werden kdnnen, wenn die Kanalimpul sant-
wort auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung des empfangenen Signals geschétzt wird.
Eine wesentliche Voraussetzung dabei ist jedoch, daf3 die Statistik zweiter Ordnung des emp-
fangenen Signals zyklostationdr ist, damit sowohl die Phase as auch die Amplitude der Ka-
nalimpul santwort geschétzt werden kénnen.

Diese Zyklostationaritat kann beispielsweise am Empfanger durch Uberabtastung des empfan-
genen Signals herbeigefiihrt werden. Darauf basi erende Ansétze zeichnen sich durch hohe Kon-
vergenzgeschwindigkeit aus, die Konvergenz selbst ist jedoch nicht gesichert, weil sie von den
Eigenschaften der zu schéatzenden Kanalimpulsantwort abhangt. Problematisch ist ferner die
hohe Komplexitat der bekannten Algorithmen, die eine praktische I mplementierung fraglich er-
scheinen 1&%.

Alternativ kann die Zyklostationaritét sendeseitig durch geeignete Codierung des Sendesignals
erzielt werden. Eine M 6glichkeit hierzu besteht in der Wiederholung der zu Ubertragenden Da-
tensequenzen. Die darauf basierenden Verfahren zeichnen sich durch die relativ geringe Kom-
plexitét und vor allem durch die sichere Konvergenz aus. Problematisch erweist sich jedoch die
erhohte Systemkomplexitat, weil sendeseitig ein Codierer implementiert werden mul3. Bei der
im Rahmen dieser Arbeit betrachteten OFDM-Ubertragung tritt dieses Problem jedoch nicht
auf. Aufgrund des dort verwendeten zyklischen Schutzintervallsist das gesendete Signal bereits
zyklostationéar: Die Autokorrelationsmatrix des empfangenen Signals beinhaltet die gesuchte
Kanalimpul santwort, die jedoch mit einem komplexen Faktor skaliert ist, der referenzdatenfrel
nicht bestimmt werden kann. Diese Mehrdeutigkeit ist allen referenzdatenfreien Schatzverfah-
ren gemeinsam: Die Schétzung ist prinzipiell nur bis auf einen multiplikativen Faktor méglich.

Die Schétzung der Kanalimpulsantwort bei der OFDM-Ubertragung basiert auf einer geeigne-
ten Auswertung der Autokorrelationsfunktion des empfangenen Signals, welche zundchst ge-
schdtzt werden mul3. Wird hierzu Zeitmittelung herangezogen, so zeichnet sich der
resultierende Algorithmus durch die einfache Struktur und durch die sichere Konvergenz aus.
Nachteilig sind jedoch die in jedem Iterationsschritt notwendigen (komplexen) Multiplikatio-
nen, die bei einer Hardwarerealisierung aufgrund des notwendig hohen Aufwands stets proble-
matisch sind. Die Komplexitét dieses Schétzverfahrens kann nur dann reduziert werden, wenn
die Schétzung der Korrelationsfunktionen multiplikations- und divisionsfrei durchgefihrt wer-
den kann.

Im ersten Teil dieser Arbeit wird ein Algorithmus entwickelt, der eine Schatzung der Korrela-
tionsfunktionen lediglich auf der Basis von Additions- und Subtraktionsoperationen ermog-
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licht. Um diese Komplexitatsreduktion zu erreichen, wird die bereits erwahnte Mehrdeutigkeit
ausgenutzt, die bel einer referenzdatenfreien Schétzung stets auftritt. Da die Schétzwerte ohne-
hin mit einem unbekannten Faktor skaliert sind, kann eine zusétzliche Mehrdeutigkeit der
Schétzwerte der Korrelationsfunktionen zugel assen werden.

Aufgrund der erzielten Komplexitéatsreduktion weist das entwickelte Schatzverfahren eine et-
was geringere Konvergenzgeschwindigkeit verglichen mit dem Standardverfahren auf. Der we-
sentliche Vortell ist jedoch der geringe Aufwand, der eine einfache Implementierung ohne den
Einsatz von Signal prozessoren ermoglicht.

Anschlief3end wird dieses Verfahren nach einer Anpassung zur referenzdatenfreien Schéatzung
der Kanalimpul santwort fiir OFDM-Ubertragung herangezogen. Der resultierende Algorithmus
basiert ebenfallslediglich auf Subtraktions- und Divisionsoperationen, was eine einfache Hard-
warerealisierung ermoglicht.

Im zweiten Tell dieser Arbeit wird elin weiteres Verfahren entwickelt, mit dem eine Steigerung
der Konvergenzgeschwindigkeit bei einer referenzdatenfreien Kanalschétzung auf Basis von
Statistiken zweiter Ordnung durch eine nachtrégliche Filterung der Schatzwerte erreicht werden
kann. Eswird zunéchst die algemeine L ésung in der Form der Wiener-Hopf-Gleichung zur Be-
stimmung der Filterkoeffizienten angegeben. Da diese jedoch nicht referenzdatenfrei ist, wird
anschlief3end eine geeignete Naherungsl dsung entwickelt, die al s statistische Zusatzinformation
die Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort bendtigt, die referenzdatenfrei bestimmt
werden kann.

Um die bel der Bestimmung der Filterkoeffizienten notwendige Matrixinversion zu vermeiden,
wird darUber hinaus eine Rekursionsvorschrift entwickelt, die as eine Erweiterung der Levin-
son-Durbin-Rekursion interpretiert werden kann. Die Bestimmungsgleichung fir die Filterko-
effizienten wird dabei iterativ mit Hilfe von zwei Teilrekursionen gel6st. Welterer Vorteil der
entwickelten Rekursionsvorschrift ist, dal3 sie generell zur Losung der allgemeinen Wiener-
Hopf-Gleichung, wie sie beispielsweise auch bei einer referenzdatenbasi erten Bestimmung der
Entzerrerkoeffizienten nach dem Kriterium des kleinsten mittleren quadratischen Fehlers auf-
tritt, iterativ gel6st werden kann. Die mit der entwickelten Rekursionsl 6sung verbundene Kom-
plexitét wachst quadratisch mit der Filterordnung.

Im dritten Teil dieser Arbeit wird auf die Implementierungsaspekte bel referenzdatenfreien
Schétzverfahren eingegangen. Es zeigt sich, dal3 die benétigten mathematischen Operationen
effizient mit Hilfe von CORDICl-AIgorithmen durchgefiihrt werden kdnnen. Dabel tritt eine
Schleifenverstérkung auf, die durch eine inverse Skalierung des Ergebnisses beseitigt werden
kann. Der Implementierungsaufwand kann jedoch u.U. reduziert werden, wenn die Schleifen-
verstdrkung aufgrund der ohnehin vorhandenen Mehrdeutigkeit der Schétzwerte zugel assen
wird. Abschlief3end wird anhand eines Realisierungsbei spiels diese Moglichkeit zur Aufwands-
reduktion diskutiert.

Die Ergebnisse dieser Arbeit zeigen, dal3 Verfahren zur referenzdatenfreien Kanal schéatzung fir
Multitrdgertbertragung in praktischen Systemen mit einem geringem Aufwand implementiert
werden konnen.

1. Coordinate Rotation Digital Computer
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1 Einleitung

Wenn heute vom Wandel der Industriegesellschaft zur Informations- bzw. Wissensgesell schaft
gesprochen wird, missen dabel drei zentrale Entwicklungen herausgestellt werden. Wissen
wird neben Kapital, Arbeit und Boden zum vierten Produktionsfaktor. Um diesem Informati-
ons- und Wissensbedarf gerecht zu werden, mussen die Organisations- und Arbeitsstrukturen
veréndert werden. Der klassische Betrieb wandelt sich zusehends zu einem modular aufgebau-
ten, vernetzten oder virtuellen Unternehmen. Diesist verbunden mit der Entstehung neuer Pro-
duktions- und Arbeitskonzepte, wie z.B. die Telearbeit. Schliefdlich bildet die Vernetzung auf
der Basis moderner Informations- und Kommunikationstechnologien im globalen Mal3stab die
Grundlagen dieses Wandels. Informationen werden in Zukunft Gber immer leistungsfahigere
soziale und elektronische Kommunikationstrukturen in einer zunehmend vernetzten Gesell-
schaft vermittelt und diese tiefgreifend verandern werden. So verspricht der Sozia 6konom und
Grunder der Foundation on Economic Trendsin Washington Jeremy Rifkin [124], dal3im kom-
menden Zeitalter "Netzwerke an die Stelle der Markte [treten], und aus dem Streben nach Ei-
gentum wird Streben nach Zugang, nach Zugriff auf das, was diese Netzwerke zu bieten haben".

Dieser gesellschaftlichen Entwicklung liegt ein tiefgreifender Strukturwandel in den Telekom-
munikationstechnologien zugrunde. Um einen globalen Zugriff auf Information zu ermégli-
chen, wird die verbindungsorientierte Kommunikationsstruktur stetig durch das
verbindungs ose und paketvermittelte Netzwerk ersetzt. Ein Beispidl fur diesen Wandel ist die
Entwicklung des Internet sowie des hardwareunabhangigen und verbindungsl osen Internetpro-
tokolls(I1P). In Abbildung 1 ist das Wachstum dieses Netzwerks anhand der Anzahl der vernetz-
ten Rechner veranschaulicht.

12000000
10000000
80000000
60000000
4000000
2000000

0
P o P H P &

@9“9“%‘@@%\%‘%‘

Anzahl der Rechner

Abbildung 1: Anzahl der vernetzten Rechner im Internet [125]

Die wesentliche Voraussetzung fir die Entwicklung moderner Netzwerkstrukturen ist der tech-
nol ogische Fortschritt, der die Nutzung verschiedener Ubertragungsmedien und somit verschie-
dener Ubertragungstechnologien ermdglicht. In  Abbildung2 ist eine schematische,
hierarchische Darstellung eines Netzwerks mit seinen wesentlichen Komponenten dargestellt.
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Die zentrale Einheit eines Netzwerks wird von einem Kernnetz gebildet. Die néachste Netzwerk-
schicht ist das Zugangsnetz, das die Schnittstelle zwischen dem Kernnetz und dem Teilnehme-
ranschlul3netz (' letzte Meile’) bildet. Dieletztgenannte Netzschicht Ubernimmt die Aufgabe des
Datentransports zwischen dem Zugangsnetz und dem Tellnehmer. Dort kénnen die Endgeréte,
wie z.B. Rechner mit Hilfe von z.B. einem Gebaudenetz verbunden sein.

Gebaudenetz

Teilnehmeranschlul3netz

‘letzte Meile’ == Stromkabel

Satelliten-
kommunikation

_ O Glasfaser

OO Kupferdoppelader

Abbildung 2: Schematische Darstellung einer Netzwerkstruktur

Zum Aufbau eines Netzwerks stehen derzeit die folgenden Ubertragungsmedien zur Verfir-
gung:

* Glasfaser,

Satellitenkommunikation,

Stromnetz,

K oaxialkabel,

Kupferdoppelader und

* Funk.

Im Kernnetz wird aufgrund der hohen Datenraten als Ubertragungsmedium die Glasfaser ein-
gesetzt. Im Wellenlangenmultiplex (Wavelength Divison Multiplexing, WDM) kénnen ver-
schiedene Datenstréme Uber das gleiche physikalische Medium Ubertragen werden, wodurch
die erforderliche Netzkapazitét bereitgestel It wird. Im Rahmen des vom Bundesministerium fir
Bildung und Forschung geforderten KomNet-Projekts [ 126] wurden beispiel sweise Datenraten
bis zu 40Gb/s erzielt (IP tber WDM).

Im Zugangsnetz wird sowohl 1P alsauch ATM (Asynchronous Transfer Modus) verwendet. Als
Ubertragungsmedium wird dort ebenfalls Glasfaser eingesetzt, kiinftig sind jedoch auch breit-
bandige Satellitenkommunikationssysteme denkbar [127]-[132]. Das Cyberstar-System bei-
spielsweise verfugt ber eine Gesamtkapazitéat von 9,6Gb/s [128].

Das Teilnehmeranschluf3netz (' letzte Meile’) ist der kritische Abschnitt. Zwar ist hier der Glas-
faseranschluld denkbar (Fiber to the Home, FTTH), aufgrund der hohen Infrastrukturkosten ist
die Wirtschaftlichkeit eines Glasfaseranschlusses z.Z. jedoch nicht immer gesichert.
Alternativ zu Glasfaser als Ubertragungsmedium wurden daher Konzepte untersucht, die eine
effiziente Nutzung der bereits bestehenden Infrastruktur erméglichen. Bereits in den 20er-Jah-
ren des letzten Jahrhunderts entstand die Idee, Daten tiber das Stromnetz zu Gbertragen [133].
Mittlerweile ist der Netzzugang Uber die vorhandene Infrastruktur der Energieversorgungsun-
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ternehmen technol ogisch moéglich, obschon mit einigen z.T. ungel 6sten Problemen verbunden.
Aufgrund der V erkabel ungsstruktur miissen die angeschlossenen Teilnehmer sich das Ubertra-
gungsmedium teilen. Dies fuhrt dazu, dal3 die zur Verfiigung stehende Bandbreite auf die Teil-
nehmer aufgeteilt werden mul3. Dartiber hinaus ist z.Z. noch nicht festgelegt, in welchen
Frequenzbandern eine Ubertragung tiber das Stromnetz tiberhaupt zugel assen wird. In Europa
ist momentan das 148,5kHz-Band freigegeben. Hier lassen sich jedoch Ubertragungsraten von
maximal 155kb/s erreichen [133]. Hohere Datenraten (um die 2Mb/s und mehr) kdnnen erst im
Frequenzbereich um die 3S0OMHz erzielt werden, aufgrund der Abstrahlungsproblematik ist je-
doch die Nutzung des Stromnetzes zur Datentibertragung in diesen Frequenzbereichen fraglich.
Ein weiteres Ubertragungsmedium, das zur Uberbriickung der ’letzten Meile’ herangezogen
werden kann, ist die Koaxiaverkabelung (sog. HFC-Netze, Hybrid Fiber Coax), die urspring-
lich fir die (unidirektionale) Ubertragung von Fernsehsignalen bereitgestellt wurde. Die mit
diesem System erreichbaren Datenraten betragen bis zu 40,4Mb/s zum Teilnehmer hin (Down-
stream) und biszu 5,1Mb/sin die Rickrichtung (Upstream) [141]. Problematisch bei den HFC-
Netzen ist zum einen die Asymmetrie der Datenraten, weswegen diese Technologie vornehm-
lich bel privaten Haushalten Verbreitung findet. Zum anderen missen die Kabelnetze aufgrund
der urspriinglichen Konzeption (unidirektional e Fernsehdatentibertragung) kostspielig umgeru-
stet werden, um eine bidirektional e Datentibertragung zu ermoglichen. Trotz dieser Problematik
sind die HFC-Systeme aufgrund der erreichbaren Datenraten eine wichtige Alternativeim Telil-
nehmeranschluf3netz.
Ein weiteres, bereits bestehendes Netz ist die Kupferdoppel aderverkabelung, die urspringlich
fur die SprachsignalUibertragung dimensioniert wurde (Plain Old Telephone Service, POTS).
Bereits mit analogen Modems lassen sich hier Datenraten von bis zu 56kb/s erreichen. Bel
ISDN (Integrated Services Network Digital) ist die Ubertragung digitalisiert und dariiber hinaus
dienstorientiert ausgelegt. Pro B-Kanal (Bearer Channel) kann eine Datenrate von 64kb/s er-
reicht werden. Bei einer Bindelung von zwei B-Kandlen stehen somit insgesamt 128kb/s je
Ubertragungsrichtung zur Verfiigung. Diese Datenrateist jedoch fiir Echtzeitanwendungen, wie
z.B. Fernsehuibertragung, zu gering. Fur die breitbandige Datenlibertragung wurden daher die
sog XDSL -Technologien entwickelt (DSL: Digital Subscriber Line). Das davorgestellte , x* ist
ein Platzhalter fur die verschiedenen Akronyme, wie z.B.:
« HDSL (High Bit Rate DSL), SHDSL (Symmetric HDSL). Mit dieser Technologie kann eine
Datenrate von derzeit bis zu 2Mb/s erreicht werden.
* ADSL (Asymmetric DSL). Die ADSL-Systeme bieten eine Datenrate von etwa 8Mb/s in
Abwartsrichtung.
* VDSL (Very High Bit Rate DSL). Dieses System ist fur kurze Reichweiten ausgelegt, die
maximal erreichbare Datenrate liegt hier bei 52Mb/s.
Der Vortell von xDSL-Systemen ist, dal3 in Europa nahezu jeder Haushalt an das Kupferdop-
peladernetz angeschlossen ist. Problematisch sind jedoch die Eigentumsverhéltnisse bei dieser
Infrastruktur, weil die Telefonleitungen fast ausnahmslos den ehemaligen Telekommunikati-
onsmonopolisten gehdren. Neue Netzbetreiber miissen die Leitungen daher mieten, was zu ei-
ner zusatzlichen Verteuerung der Infrastrukturkosten fihrt.
Alternativ zu den drahtgebundenen Systemen kénnen auch Richtfunksysteme, wie z.B. MMDS
(Multichannel Multipoint Distribution System), LMDS (Local Multipoint Distribution System)
oder WLL (Wireless Local Loop), eingesetzt werden.
Wahrend LMDS und MMDS alsdrahtlose Erweiterung der Kabel netze verstanden werden kon-
nen, bieten die WLL-Systeme breitbandige Dienste an, die auch symmetrisch sein kdnnen. Die
maximal erreichbaren Datenraten liegen hier bei etwa 155Mb/s[154]. Problematisch bei Richt-
funksystemen ist die Notwendigkeit einer Sichtverbindung zwischen dem Teilnehmer und der
Basisstation, die systembedingte Stationaritét der Tellnehmer sowie die teilweise nicht existie-
renden, einheitlichen Standards. Da der Teilnehmeransschlufd per Funk prinzipielle Vorteile
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bietet, wie z.B. Mobilitét, entstand innerhalb der letzten Dekade eine Vielzahl von Funkzu-
gangssystemen. Diese Entwicklung wurde jedoch erst durch die Fortschritte in der Mikroelek-
tronik ermaoglicht. So bendtigen beispielsweise die aufwendigen
Signalverarbeitungsalgorithmen relativ viel Hardwareressourcen und somit auch viel Leistung,
die durch eine entsprechend dimensionierte Spannungsversorgung bereitgestellt werden mul3.
Die Entwicklung portabler Geréte profitiert von der wachsenden Transistordichte pro Chip-Fl&
che bel einer gleichzeitigen Senkung des Energieverbrauchs. Die steigende L eistungsfahigkeit
moderner integrierter Schaltungen ermoglicht zudem eine immer breitbandigere Datentibertra-
gung. In Abbildung 3 sind die Evolution einiger Mobilfunksysteme und die Entwicklung der
Mikroelektronik am Beispiel der DRAM-Technologie (Dynamic Random Access Memory) ge-
genUbergestellt.
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Abbildung 3: Entwicklung der Mikroelektronik am Beispiel der Evolution der
Mobilfunksysteme [9]

Anfang der 80er Jahre wurden die analogen Mobilfunkgeréte der ersten Generation eingefihrt,
die fur die Sprachubertragung ausgelegt wurden. Die ersten Datendienste bis etwa 10kb/s er-
moglichten die Systeme der zweiten Generation, die zu Beginn der 90er Jahre eingefihrt wur-
den. Um die Datenrate zu erhthen, wurde beispielsweise das GSM-System von dem ETSI-
Gremium (European Telecommunications Standards Institute) stets weiterentwickelt. Als er-
steswurde die Datenrate pro Datenkanal von 9,6kb/s auf 14,4kb/s heraufgesetzt, danach folgten
als Weiterentwicklungen die HSCSD- und GPRS-Systeme (High Speed Circuit Svitched Data,
General Packet Radio Services), mit denen Datenraten zwischen 9,6kb/s und 160kb/s erreich-
bar sind. Die EDGE-Technologie (Enhanced Data Rate for GSM/Global Evolution) ermdglicht
Datenraten bis zu 384kb/s.

Als eine weitere Entwicklungsstufe sind Mobilfunksysteme der dritten Generation anzusehen.
UMTS unterstiitzt bei spiel sweise Datenraten bis 2Mb/s. Diese kénnen jedoch nur unter idealen
V oraussetzungen, wie z.B. unbewegter Empfanger, erreicht werden. Bei einem mobilen Emp-
fanger ist die Datenrate geringer und liegt bei maximal 384kb/s. Aus diesem Grund sind bereits
jetzt Mobilfunksysteme der vierten Generation im Gespréch, die Datenraten bis 156Mb/s unter-



1 Einleitung 15

stutzen sollen. 2001 wurde das Wireless World Research-Forum (WWRF) [153] mit dem Ziel
gegrindet, Visionen fur Funksysteme tber die dritte Generation hinaus (beyond 3G) herauszu-
arbeiten. Das primére Thema dieser Aktivitaten ist weniger eine Entwicklung neuer Systeme,
sondern vielmehr eine Integration und Optimierung der bestehenden Technologien. Verschie-
dene Systeme sollen dabel auf unterschiedlichen Schichten fir den Netzzugang sorgen, wo-
durch einin Abbildung 4 dargestelltes, mdgliches Szenario entsteht [159].

In der Vertellungsschicht (Distribution Layer) kdnnen neben den bereits erwahnten Satelliten-
systemen auch die in Europa eingeftihrten DAB- bzw. DVB-T-Systeme (Digital Audio Broad-
casting [62], Digital Video Broadcasting Terrestrial [63]) fur die unidirektionale, breitbandige
Datentibertragung bis zu 15Mb/s eingesetzt werden. In der zellularen Schicht (Cellular Layer)
Ubernehmen zunéchst die Mobilfunksysteme der zweiten und dann der dritten Generation die
Aufgabe des individuellen Datenaustausches.

In der sog. ,,Hot Spot” -Schicht (Ballungsraume) werden WLAN-Technologien (Wireless Local
Area Network) eingesetzt. In Europa befinden sich z.Z. mehrere WLAN-Systeme innerhal b der
ETSI-BRAN-Gruppe (ETSI-Broadband Radio Access Networks [64]) im Standardisierungs-
prozefd. Zu erwdhnen sind dabel vor allem Hiperlan (High Performance LAN), Hiperaccess
(High Performance Access) und Hiperlink (High Performance Link). Mit diesen Systemen kon-
nen Datenraten Uber geringe Entfernungen bis 155Mb/s (Hiperlink) erreicht werden. In den
USA werden in dieser Schicht WLAN-Systeme nach den Standards 802.11a und 802.11b ein-
gesetzt [65].

Innerhalb der Personal-Area-Networ k-Schicht (PAN Layer) findet der Datenaustausch Uber ge-
ringste Entfernungen (Picozelle) statt. Auch hier kdnnen drahtl ose Systeme wie Bluetooth [157]
HomeRF [156] oder DECT (Digital Enhanced Cordless Telecommunications) eingesetzt wer-
den. Bei eingeschrankter Mobilitét der Teilnehmer kénnen hier Datenraten bis 10Mb/s erreicht
werden (HomeRF). Zur Realisierung desin Abbildung 2 erwéhnten Gebaudenetzes kénnen Sy-
steme aus den beiden |etztgenannten Schichten herangezogen werden. In der drahtgebundenen
Schicht werden Ubertragungssysteme wie z.B. xDSL eingesetzt.

Verteilungsschicht { DAB, DVB-T @ /\
Zellulare Schicht 2G {
Z€ellulare Schicht 3G {

Bluetooth,

“Hot Spot” -Schicht {
HomeRF
Personal Area Network Q Q Q
-Schicht O

X ><XD>iL[\>ﬂ>< <] ¥ ¥

Abbildung 4: Integration von Zugangsnetzen [ 159]
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Eine der wesentlichen Eigenschaften der in Abbildung 4 dargestellten Netzstruktur ist, dal3 die
Kommunikation sowohl in vertikaler Richtung (zwischen verschiedenen Schichten) alsauchin
horizontaler Richtung (innerhalb einer Schicht) moglich ist. Das Netz ist ferner |P-basiert. Auf
diese Weise konnen verschiedene Ubertragungstechnologien zu einer leistungsfahigen, hybri-
den Netzstruktur zusammengefal’t werden.

In Tabelle 1 findet sich eine Ubersicht tiber die wesentlichen Eigenschaften von einigen Zu-

gangssystemen.

Tabelle 1: Ubersicht iber einige Zugangssysteme

. Modulations- Zellgrofie,
Schicht Standard verfahren Datenrate M obilitét
Verteilung DVB-T OFDM, 5-30Mb/s ~150-200km,
QPSK, QAM mobil
Verteilung DAB OFDM, 1,2-1,5Mb/s ~200km
DQPSK mobil
Zdlular UMTS WCDMA, 14,4-2Mb/s Einige km,
TDD, FDD mobil
»Hot Spot“ | Hiperaccess OFDM, bis 25Mb/s 1-5km,
QPSK, QAM geringe Mobilitat
»Hot Spot* | Hiperlan/2 OFDM, 6-54Mbl/s 50-300m,
BPSK, QAM geringe Mobilitét
»Hot Spot* Hiperlink OFDM bis 155Mb/s bis 150m,
kaum Mobilitét
»Hot Spot* |EEE OFDM bis 54Mb/s 50-300m,
802.11a geringe Mobilitét
PAN Bluetooth GMSK 1Mb/s 50m,
stationér
PAN HomeRF FSK bis 10Mb/s 50m,
stationér
Drahtge- ADSL DMT bis 8Mb/s einige km,
bunden stationér

Zur Modulation der Signale werden ausschliefdlich digitale Modulationsverfahren eingesetzt.
Neben den Eintragerverfahren, wie z.B. FSK (Frequency Shift Keying), GMSK (Gaussian Mi-
nimum Shift Keying), verschiedene Formen von PSK (Phase Shift Keying) oder QAM (Quadra-
ture Amplitude Modulation), wird oft das Multitrégerverfahren OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) eingesetzt.

Der Grund fur die Bevorzugung von OFDM ist die Robustheit dieses Verfahrens gegeniber
M ehrwegausbreitung sowie die einfache Implementierungsstruktur, weil dort die Modulation
bzw. Demodulation mittelsder IDFT- bzw. der DFT (Inverse Discrete Fourier Transform, Dis-
crete Fourier Transform) durchgeftihrt werden kann. Im Rahmen dieser Arbeit wird ausschlief3-
lich diese Modulationsform betrachtet. Die zu modulierenden Daten werden jewells zu einer
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Folge von m-Bit-Gruppen zusammengefaldt und durch Codierung in die komplexwertigen Sym-
bole der verwenden Modulationsform (z.B. QAM) umgesetzt. Die Folge von so entstandenen
komplexwertigen Symbolen kann als eine Freguenzbereichsdarstellung eines Zeitbereichssi-
gnalsinterpretiert werden. Dajedes Symbol einen Untertrger reprasentiert, kann diese Codie-
rungsform daher auch als Subbandmodulation interpretiert werden [53], [138].
Am Empfanger wird das Signal mittels der DFT in den Frequenzbereich Gberfihrt, wodurch
wieder elne komplexwertige Folge entsteht. Die wesentliche V oraussetzung fir eine erfolgrei-
che Decodierung ist, dal3 die Untertréger zueinander orthogonal sind. Dies bedeutet im wesent-
lichen, daf3 das empfangene Signal die folgenden Eigenschaften aufweist:
« keine Beeinflussung durch Verzerrungen, wie z.B. Intersymbolinterferenzen (1Sl)
« entweder Periodizitét oder unendliche Lange (diese Bedingung ermdglicht den Einsatz der
IDFT und DFT)
Beide Bedingungen werden durch die Einfihrung eines zyklischen Schutzintervalls erfullt.
L&kt sich die Impulsantwort des Ubertragungssystems durch nicht mehr als p Koeffizienten
charakterisieren, so wird das zyklische Schutzintervall durch das Anfligen der letzten p Koeffi-
Zienten der Zeitbereichssequenz an ihren Anfang gebildet, wodurch ein OFDM-Symbol ent-
steht. Ein weliterer Vorteil dieser Methode ist, dal3 auf aufwendige Entzerrmal3nahmen am
Empfanger verzichtet werden kann, weil das empfangene Signal im Frequenzbereich lediglich
skaliert wird. Der wesentliche Nachteil bei der Verwendung eines Schutzintervallsist, da3 die
erzeugte Redundanz zu einer Senkung der Informationsrate fihrt.

Eines der Kennzeichen kiinftiger Ubertragungstechnologien sind die immer hoher werdenden
Datenraten, wodurch breitbandige Anwendungen erst ermdglicht werden. Diesem Streben ste-
hen jedoch unverriickbare Gesetze der Informationstheorie und der Physik gegentber:
Aufgrund des Shannon-Theorems sind die maximal erreichbaren Datenraten prinzipiell durch
die Kanalkapazitét beschrénkt [165]. Diese informationstheoretische Schranke kann von den
kinftigen Systemen aufgrund der notwendig hohen Komplexitét jedoch nur dann erreicht wer-
den, wenn der Fortschritt der Mikroelektronik es zul&. Die in 1965 von Gordon Moore verof-
fentlichte Prognose einer jahrlichen Verdopplung der Transistordichte trifft zwar immer noch
zu, eswird jedoch erwartet, dal? dieses empirische , Gesetz* nur noch etwafir die ndchsten zehn
Jahre seine Gllltigkeit behalt [164]. In[166] wurde dieses offensichtliche Dilemmatreffend mit
den Worten kommentiert:
»3hannon needs more than Moore can deliver”.

1.1 Referenzdatenfreie Kanalschatzung fur adaptive
Multitr &ger Gbertragung

Eine Anndherung an die Shannon-Schrankeist mit einer enormen Komplexitét der Systeme ver-
bunden. Die mit den praktischen Systemen erreichbaren Datenraten sind vor alem aus Kosten-
grunden weit von dieser theoretischen Grenze entfernt. Eine Steigerung der Datenraten kann
jedoch trotz dieser Limitierung durch eine geeignete Adaption der Systemparameter, wie z.B.
die Entzerrerkoeffizienten, an diei.A. zeitvarianten Ubertragungsbedingungen erreicht werden
[138]. Aus diesem Grund werden derzeit verschiedene Adaptionsmdglichkeiten kinftiger
Ubertragungssysteme verstarkt untersucht, beispielsweise von dem bereits erwshnten WWRF
[140].

Bei einer Signaltibertragung kommt es aufgrund der Kanalverzerrungen zu Intersymbolinterfe-
renzen (1S1), die empfangsseitig durch Entzerrmal3nahmen reduziert werden kénnen. Neben den
Kanalverzerrungen wirken sich aber auch additive Stérungen, wie z.B. Kanalrauschen, negativ
aus. Durch geeignete Codierungsmal3nahmen kann der Entstehung von Bitfehlern entgegenge-
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wirkt werden. Da durch Codierung stets Redundanz hinzugeflgt wird, ist es fur die Erzielung

von maoglichst hohen Datenraten wichtig, nur soviel Redundanz wie nétig hinzuzuftigen. Dies

kann beispielsweise durch eine an die momentan herrschenden Ubertragungsbedingungen an-
gepaldte Codierung erzielt werden.

Neben den Entzerrerkoeffizienten und der Codierung kann durch die Verénderung der Modu-

lationsform oder auch der Sendeleistung eine Erhthung der Datenrate bzw. eine Verringerung

der Bitfehlerwahrscheinlichkeit erzielt werden [ 138]. Insbesondere bei OFDM-Ubertragung er-
gibt sich eine Vielzahl von Adaptionsmoglichkeiten, weil die zu Ubertragenden Symbole so-
wohl im Zeit- as auch im Frequenzbereich zur Verfigung stehen. Die méglichen

Adaptionsansatze sind [167], [138], [146], [137], [139]:

« Empfangssaitige Nachfihrung der Entzerrerkoeffizienten

» Ausblendung stark gestorter Untertrager: Ist das SNR (Signal to Noise Ratio) pro Tréger zu
gering, um die gewinschte Bitfehlerwahrscheinlichkeit zu erreichen, so werden dem gestor-
ten Tréger gezielt keine Bits zugewiesen. Auf diese Weise kénnen Frequenzbereiche
gemieden werden, die zu stark gedampft sind.

e Skalierung der Sendeleistung pro Trager: Um empfangsseitig das gewiinschte SNR zu
erreichen, konnen die Trager gezielt skaliert werden. Mit diesem Verfahren kann bereits
sendeseitig der Kanaldampfung entgegengewirkt werden.

« Subbandmodulation: Jedes Symbol, bzw. eine Gruppe von Symbolen, kann aus einer ande-
ren Modulationsform hervorgehen. Mit diesem Konzept kann direkt die Bandbreiteeffizienz
(Quotient aus Ubertragungsrate und Bandbreite [2]) erhoht werden.

« Vorentzerrung: Ist dem Sender die KanalUbertragungsfunktion bekannt, so knnen die Sen-
desymbole im Frequenzbereich mit der inversen der Kanal Uibertragungsfunktion derart ska-
liert werden, dal3 am Empfénger keinerlei Kanalkorrekturmal3nahmen notwendig sind. Auf
diese Weise wird das SNR erhoht, was zu einer Senkung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit
fuhren kann.

» Codierung: Jeweils ein Symbol bzw. eine Gruppe von Symbolen kann gezielt codiert wer-
den.

Diese Adaptionsansatze sind sowohl fir drahtlose al's auch fur drahtgebundene OFDM-Syste-

me, wie z.B. ADSL [18] oder VDSL [19], von Bedeutung. Durch die Adaption der Systempa-

rameter bel drahtlosen Ubertragungssystemen kann insbesondere deren Zeitvarianz
beriicksichtigt werden. Ein weiteres Ziel der Parameteradaption, das sowohl bei drahtlosen als
auch bei drahtgebundenen Ubertragungssystemen besondere Wichtigkeit hat, ist eine moglichst
effiziente Ausnutzung der zur Verfigung stehenden Bandbreite. Bel den drahtgebundenen

Ubertragungssystemen, wie beispiel sweise dem bereits standardisierten ADSL-System, wird in

Abhangigkeit von der Kanal Gbertragungsfunktion und dem SNR fir jeden Tréger die Anzahl

der Bits zugewiesen, die mit der geforderten Bitfehlerwahrscheinlichkeit Gbertragen werden

kann. Dieser Ansatz wird in Kapitel 2 genauer vorgestellt.

Die wesentliche Voraussetzung fiir eine Adaptivitét drahtloser und drahtgebundener Ubertra-

gungssysteme ist die Kenntnis der Kanalimpulsantwort bzw. der Kanaltibertragungsfunktion.

Um diese zu schétzen, kdnnen empfangsseitig bekannte Referenzdaten Ubertragen werden. Da

am Empfanger dann sowohl die gesendeten als auch die empfangenen Signale zur Verfligung

stehen, kann zur Schdtzung der Kanalimpulsantwort eines der bekannten Verfahren, wie z.B.

Maximum Likelihood-Schétzung [3], herangezogen werden. Die referenzdatengestitzten

Schétzverfahren zeichnen sich vor allem durch die schnelle Konvergenzgeschwindigeit [61] so-

wie durch eine vertretbare Komplexitét aus [40].

Problematisch bel der Verwendung von Referenzdaten ist jedoch, dal? sie zu einer Senkung der

effektiven Datenrate fiihren. Die Schatzung der Kanalimpul santwort, die zu einer Erhéhung der

Datenrate durch Adaption des Systems benétigt ist, wird auf Kosten der Datenrate selbst durch-

gefuhrt. Aus diesem Grund ist man an moglichst kurzen Referenzdatenfolgen interessiert: Bei
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dem Hiperlan Typ 2-System werden bei spiel sweise den zu Ubertragenden Daten lediglich zwel
OFDM-Referenzsymbole vorangestellt [64]. Ahnlich ist es bei dem DV B-Standard, der eben-
falls die Ubertragung von nur zwei Referenzsymbolen vorsieht. Diese kurzen Referenzdaten-
folgen sind jedoch oft fir eine gentigend genaue Schatzung einer Kanalimpul santwort nicht
ausreichend, selbst wenn der Empfanger sich relativ langsam bewegt [86]. Der DVB-T-Stan-
dard sieht daher eine andere Struktur der Referenzdaten vor [63]:
e kontinuierliche Belegung von 45 (2k-Mode) bzw. 177 (8k-Mode) Untertrégern mit Refe-
renzsymbolen und
» Einfugung periodischer Zufallssymbolein die zu Ubertragende Datensequenz.
Die Kanalschétzung kann mit Hilfe dieser Referenzdaten durch eine zweidimensionale Interpo-
lation im Frequenz- und im Zeitbereich durchgefihrt werden. Dieser Ansatz erlaubt zwar eine
genauere Parameterschétzung, die Komplexitét desVerfahrensist jedoch hoch [158]. Aufgrund
der auch hier limitierten Anzahl der Referenzsymbole kann die Parameterschatzung oft nicht
gentigend genau durchgefihrt werden [147].

Aufgrund der mit der Verwendung von Referenzdaten verbundenen Probleme entstand der Be-
darf an Verfahren, die eine referenzdatenfreie Kanal schétzung ermaglichen. Zur Schéatzung der
Kanalimpul santwort steht dabei lediglich das empfangene Signal zur Verfligung. Aufgrund der
fehlenden Referenzinformation ist die referenzdatenfreie Kanalschétzung stets mehrdeutig
[67]. Speziell fur das Hiperlan/2-System wurde in [85] bzw. [86] vorgeschlagen, die Schétzung
der Kanalimpulsantwort mit Hilfe der bereits detektierten Symbole durchzufthren. Auf diese
Weise kdnnen die Parameter ohne Riickgriff auf die Referenzdaten geschétzt werden. Der we-
sentliche Nachteil ist jedoch, dal3 am Empféanger zusétzlich eine Demodulationsstufe imple-
mentiert werden mulR, wodurch die Systemkomplexitdt (und somit der
I mplementierungsaufwand) stark erhéht wird. Fir das DV B-T-System wurde in [147] ebenfalls
der Einsatz referenzdatenfreier Schétzverfahren in Erwégung gezogen. Das dort diskutierte
Verfahren beruht auf der Methode der kleinsten Quadrate (Least Mean Squares, LMS). Der
Vortell dieses Ansatzesist zwar die geringe Komplexitét, nachteilig ist jedoch die sehr geringe
Konvergenzgeschwindigkeit.
Diese beiden Beispiele veranschaulichen die mit einer referenzdatenfreien Kanal schétzung ver-
bundene, prinzipielle Problematik. Dieser Bereich der Signalverarbeitung befindet sich erst in
einem anfanglichen Forschungsstadium [52]. Die mit den bekannten V erfahren erzielbare Kon-
vergenzgeschwindigkeit ist oft gering, die Konvergenz selbst ist auch nicht immer gesichert
[67]. Dartiber hinaus weisen viele der Verfahren eine enorm hohe Komplexitéat auf, die einer
praktischen Realisierung im Wege steht.
Damit ein referenzdatenfreies Schétzverfahren in praktischen Systemen implementiert werden
kann, missen daher die folgenden Bedingungen erfillt werden:
» geringe Komplexitét
» gesicherte Konvergenz verbunden mit einer gentigend schnellen Konvergenzgeschwindig-
keit
Im Rahmen dieser Arbeit wird auf die M oglichkeiten zur referenzdatenfreien Schétzung der Ka-
nalimpulsantwort unter Beachtung dieser Randbedingungen sowohl fur drahtgebundene als
auch fur drahtlose OFDM-Ubertragung eingegangen.

1.2  Technische Anordnung und Struktur der Arbeit

Die vorliegende Arbeit hat zum Ziel, Verfahren zur referenzdatenfreien Kanalschétzung fur
OFDM-Ubertragung zu untersuchen, zu optimieren bzw. zu entwickeln.

In Kapitel 2 wird auf die OFDM-Ubertragung eingegangen. Anhand der diskutierten Grundla-
gen wird zunéchst eine zeitdiskrete Darstellung eines OFDM-Systems beschrieben, dieim Rah-
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men dieser Arbeit ausschliefdlich verwendet wird. Diesen Grundlagen schlief3t sich eine
Beschreibung der OFDM-Systeme sowohl fir die drahtlose als auch fir die drahtgebundene
Ubertragung an. Die drahtlose OFDM-Ubertragung innerhalb von Geb&uden wird anhand des
Hiperlan/2-Systems diskutiert. Neben den Systemaspekten wird auf die Eigenschaften der
Funktbertragungskanéle eingegangen und es wird ein in dieser Arbeit verwendetes Modell el-
ner Funkiibertragungsstrecke vorgestellt. Die drahtgebundene OFDM-Ubertragung wird am
Beispiel des ADSL-Systemsdiskutiert. Im Vergleich mit einem Funk-OFDM-System weist die
Struktur eines drahtgebundenen OFDM-Systems einige Besonderheiten auf. Zunachst sind die
Strukturen des Modul ators und des Demodul ators auf die speziellen Ubertragungsbedingungen
angepaldt, weil die Kanalimpulsantwort einer drahtgebundenen Ubertragungsstrecke reellwertig
ist. Dadiesei.A. zeitlich sehr ausgedehnt ist, missen am Empfanger umfangreiche Kanalkor-
rekturmal3nahmen getroffen werden. Eine Besonderheit des ADSL-Systemsist, dal3 die Unter-
tréger in Abhangigkeit vom SNR mit Informationsbits belegt werden. Aufgrund der
Zeitinvarianz der Kanalimpulsantwort wird diese Belegung nicht mehr veréndert.

Der Schwerpunkt des dritten Kapitelsliegt bei der Beschreibung der wichtigsten referenzdaten-
freien Schatz- und Entzerrverfahren. Zunéchst wird auf die direkte Entzerrung eingegangen.
Trotz der einfachen Struktur konnen diese Verfahren aufgrund der schlechten Konvergenzei-
genschaften nur dann eingesetzt werden, wenn das Signal bereits vorentzerrt ist. Dieses Pro-
blem kann umgangen werden, wenn zunachst die Kanalimpulsantwort geschétzt wird. Dieser
Ansatz ist sowohl fir die Systemadaptivitét als auch fur die Entzerrung eines OFDM-Signals
besonders interessant. Da am Empfanger keinerlei Referenzinformation zur Verfligung steht,
mussen zur Schétzung der Kanalimpulsanwort statistische M ethoden herangezogen werden.
Falls der Empfanger Uber keinerlel a priori Information Uber die Struktur der Gbertragenen Da-
ten verflgt, so ist die Komplexitét eines referenzdatenfreien Schétzschemas hoch. Im Falle -
ner OFDM-Ubertragung ist die Struktur der Daten jedoch bekannt. Es zeigt sich, daR anhand
der dort stets angefligten zyklischen Ergénzung die Kanalimpul santwort durch eine Korrelation
zwischen den periodischen Signalanteilen referenzdatenfrel geschéatzt werden kann.

In Kapitel 4 wird auf die Problematik der Schétzung der Korrelationsfunktionen eingegangen.
Zunéchst werden die Grundlagen vorgestellt und die notwendigen Eigenschaften der zur Schét-
zung eingesetzten Verfahren diskutiert. Wird zur Schétzung Zeitmittelung herangezogen, so
ergibt sich eine relativ einfache Algorithmusstruktur, die effizient implementiert werden kann.
Nachteilig sind jedoch die dort auftretenden Multiplikationen, weil sie den |mplementierungs-
aufwand stark erhohen. Eswird daher ein Schétzverfahren entwickelt, mit dem die zur referenz-
datenfreien Kanalschatzung notwendigen Korrelationsfunktionen lediglich durch Additions-
bzw. Subtraktionsoperationen geschétzt werden konnen. Der Realisierungsaufwand ist gering,
weil auf die aufwandsbestimmenden Multiplikations- und Divisionsoperationen verzichtet wer-
den kann.

Eswird ferner gezeigt, dal3 das entwickelte Verfahren nach einer Anpassung auch zur referenz-
datenfreien Schatzung der K analimpulsantwort fir OFDM-Ubertragung herangezogen werden
kann. Auch in diesem Fall kann auf Multiplikations- bzw. Divisionsoperationen verzichtet wer-
den: Zur Schatzung der Kanalimpul santwort sind im wesentlichen Additions- und Subtraktions-
operationen notwendig. Aufgrund der geringen Komplexitat kann der entwickelte Algorithmus
bereitsmit Hilfe von Addierern, Gattern und Schieberegistern realisiert werden, ein digitaler Si-
gnalprozessor wird daher nicht benttigt. Die Diskussion der | mplementierungsaspekte anhand
eines Realisierungsbei spiels schliefdt dieses Kapitel ab.

Im finften Kapitel wird ein Verfahren vorgeschlagen, mit dem die Konvergenzgeschwindigkeit
bei einer referenzdatenfreien Kanal schatzung auf Basis der Schatzung von K orrelationsfunktio-
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nen erhoht werden kann. Es wird gezeigt, dal3 durch eine nachtrégliche Filterung der Schétz-
werte der Schétzfehler reduziert werden kann. Ausgehend von der Problemstellung, die bel der
klassischen linearen Pradiktion auftritt, wird eine Wiener-Hopf-L 6sung fur die gesuchten Fil-
terkoeffizienten hergeleitet. Dabel wird jedoch statistische Zusatzinformation benétigt, die
durch referenzdatenfreie Schéatzung nicht gewonnen werden kann. Aus diesem Grund wird eine
Na&herungsldsung entwickelt, die auf der Basis einer zusétzlichen referenzdatenfreien Schét-
zung von Korrelationsfunktionen basiert. Auch diese Losung ist in Form der Wiener-Hopf-Gle -
chung.

Um die bei der Bestimmung der Filterkoeffizienten notwendige Matrixinversion zu vermeiden,
wird eine Rekursionsvorschrift entwickelt, die as eine Erweiterung der Levinson-Durbin-Re-
kursion interpretiert werden kann. Die Bestimmungsgleichung fir die Filterkoeffizienten wird
dabei iterativ mit Hilfe von zwei Teilrekursionen gel6st. Der Vorteil dabei ist, dal3 die allgemei-
ne Wiener-Hopf-Gleichung, wie sie z.B. auch bel der Bestimmung der Entzerrerkoeffizienten
nach dem Kriterium des kleinsten mittleren quadratischen Fehlers auftritt, iterativ gel 6st werden
kann. Die mit dieser Rekursionsl Gsung verbundene Komplexitét wéchst quadratisch mit der Fil-
terordnung. Eine Aufwandsbestimmung sowie eine Diskussion der |mplementierungsaspekte
schlief3en dieses Kapitel ab.

In Kapitel 6 wird auf die |mplementi erungsaspekte eingegangen. Zunachst wird das CORDI cl
Verfahren vorgestellt, das zur Implementierung von Signal verarbeitungsal gorithmen besonders
gut geeignet ist. Werden referenzdatenfreie Schatzverfahren mit Hilfe von CORDIC implemen-
tiert, so zeigt sich, dal? die Struktur der CORDIC-Implementierung vereinfacht werden kann.
Diesfihrt zu einer Reduktion des zur I mplementierung bendtigten Aufwands, was am Beispiel
einer Multiplikationsstruktur veranschaulicht wird. Zum Schlufd wird eine CORDIC-Architek-
tur angegeben, mit der die Rekursion aus Kapitel 5 realisiert werden kann.

Die wesentlichen Ergebnisse dieser Arbeit sowie der Ausblick finden sich in dem abschlief3en-
den siebten Kapitel.

1. Coordinate Rotation Digital Computer
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2 Grundlagen der Ubertragungim orthogonalen
Frequenzmultiplex

In diesem Kapitel werden die grundlegenden Aspekte der Ubertragung im orthogonalen Fre-
guenzmultiplex (Orthogonal Frequency Division Multiplexing, OFDM) beschrieben. In Ab-
schnitt 2.2 werden die Grundlagen von OFDM dargestellt, wobei insbesondere die zeitdiskrete
Darstellung einer OFDM-Ubertragung von Bedeutung ist, dasie im Rahmen dieser Arbeit aus-
schliefdich verwendet wird. In Abschnitt 2.3 wird auf die Systemproblematik sowohl bel der
drahtlosen als auch bei der drahtgebundenen OFDM -Ubertragung eingegangen, wobei dort die
wesentlichen Eigenschaften der Ubertragungsstrecken und die im Rahmen dieser Arbeit ver-
wendeten Kanalmodelle beschrieben werden. Die wesentlichen Inhalte dieses Kapitels sind in
Abschnitt 2.4 zusammengefalt.

2.1 Einflhrung

Das OFDM-Konzept ist bereits seit Mitte der 60-er Jahre bekannt, als Chang einen Aufsatz fur
ISI- und ICl-freiet MultitragerUbertragung Uber lineare bandbegrenzte Kande vertffentlichte
[1], [37]. Die Leistungsfahigkeit eines derartigen Systems untersuchte zuerst Saltzoerg [38].
1971 zeigten Weinstein und Ebert, dal3 die Struktur der Sende- und Empfangsfilterbank einer
diskreten Fouriertransformation (DFT) entspricht [39]. Diese Eigenschaft erlaubt eine einfache
Implementierung der Sende- und Empfangsfilterbank mit Hilfe der IDFT- und DFT-Operatio-
nen. Um die Intersymbol- und Interkanalinterferenz zu eliminieren, wurde zwischen den nach-
folgenden Symbolen ein Schutzintervall eingefiihrt. Das System von Weinstein und Ebert weist
jedoch keine perfekte Orthogonalitét zwischen den Untertragern auf. Dieses Problem wurde
von Peled und Ruiz durch Einfuhrung eines zyklischen Schutzintervalls (Cyclic Prefix) gel0st
[7], womit am Empféanger ein periodisches Signal vorliegt und daher die Orthogonalitét zwi-
schen den Untertrégern erreicht wird, falls die zeitliche Ausdehnung der Kanalimpulsantwort
nicht langer als die des Schutzintervallsist.

Seit Beginn der 90er Jahreist das Interesse an OFDM stetig gewachsen. Durch die Fortschritte
in der Entwicklung moderner digitaler Mikroprozessoren wurde die Implementierung der re-
chenaufwendigen DFT-Algorithmen bel grof3en Blocklangen ermdglicht [8]. Aus diesem
Grund wurde OFDM erst bel den neueren Standards berlicksichtigt. Fir die drahtlose Daten-
Ubertagung wurde dieses Modulationsverfahren in Europa fir den digitalen Horfunk (Digital
Audio Broadcast, DAB) [62] und fur die digitale Fernsehiibertagung (Terrestrial Digital Video
Broadcast, DVB-T) [63] standardisiert. Dartiber hinauswird OFDM fir dielokalen Datennetze
(High Performance Local Area Networks, Hiperlan Typ 2) verwendet [64]. In den USA wurde
ein zu Hiperlan Typ 2 @nliches System in den IEEE 802.11a Standard Gbernommen [65].
OFDM wird jedoch auch zur drahtgebundenen Datentibertragung herangezogen, vor alem bei
ADSL [18] und VDSL [19].

1. ISI: Inter Symbol Interference, ICI: Inter Channel Interference
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2.2 Grundlagen

Im Falle einer Multitréagertbertragung wird die zur Verfigung stehende Bandbreitein N glei-
che Teilbandbreiten unterteilt, was gleichbedeutend ist mit einer Aufteilung eines breitbandigen
Kanals in schmalbandige Teilkandle. Die I-te Eingangsfolge wird zu parallelen m-Bit Folgen
zusammengefaldt und jeweils durch identische Mapper in komplexwertige Symbole X, | ent-
sprechend der verwendeten Modulationsform umgesetzt. Nach einer Pulsformung mit Filtern
g(t), die eine identische Charakteristik aufweisen, werden die Teildatenstrome durch Modula-
tion mit &quidistanten Tragerfrequenzen f, mitdem Trégerindex kK = —N/2, ..., N/2 denUn-
tertragern zugewiesen und anschlief3end zu einem komplexwertigen Signal s;(t) aufsummiert
[2] (siehe Abbildung 5).

m Bit
Gruppe X1 Xik exp(—j2pf—_ny/2t)
N\, \\ §
| o |-p] Mapping = o)
Eingangs-| 2 | U Ei
folge gg . i :
g ¥ " exp(j2pfyn;2t)
T = H :
& > Mapping —H—> o(t)

Abbildung 5: Prinzipielle Struktur eines M ultitragersenders (aquivalente
Basisbanddarstellung)

Das so gebildete komplexwertige Multitrégersignal wird z.B. durch Quadraturmischung in den
Bandpalibereich verschoben, womit ein reelles Bandpaldsignal erzeugt wird, und Uber den Ka-
nal Ubertragen. Der Empfanger ist beziiglich des Senders symmetrisch aufgebaut (siehe
Abbildung 6).

exp(j2pf=—ns2t) Y)Y
N/2 N \I,k

>

A\ A 4

Parallel - Seriell -

Demapping

A 4

p(t)

Ausgangs-
folge

()

exp(=j2pfy=n/2t)

Entscheider
Wandlung

A 4
A 4

A\ A 4

p(t) Demapping

Abbildung 6: Prinzipielle Struktur eines Multitrdger-Empféangers (&quivalente
Basisbanddarstellung)

Das empfangene Signal wird nach einer Basisbandmischung durch eine zur Sendefilterbank in-
verse Operation in Teilkande aufgeteilt und mit den Tiefpal¥filtern p(t) identischer Charakte-
ristik (i.A. Matched Filter beztglich g(t)) gefiltert. Nach Detektion, Demapping und Parallel-
Seriell-Wandlung entsteht die empfangene Bitfolge.

Die Wahl des Pulsformungsfilters g(t) hat entscheidende Auswirkung auf die Eigenschaften
der Multitrégeribertragung. Grundsétzlich kénnen folgende Pulsformungskonzepte gewahlt
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werden [2]:

1. si-Impulsformung zur Gewahrleistung idealer Trennung der Kande im Frequenzbereich
Der Nachteil dieser Pulsform besteht darin, dal? ideale Symboltaktriickgewinnung gewahr-
leistet sein muf3.

2. Nyquist-Impulsformung mit Offset-QAM
Neben einer Nyquist-lmpul sformung werden der Real- und Imaginérteil eines Symbols zeit-
lichum T/2 versetzt gesendet. Dieses Verfahren garantiert fir verzerrungsfreie Kanéle
ideale Bandbreiteneffizienz. Im Falle von Kanalverzerrungen steigen jedoch die ISl und ICl
stark an, was einen grof3en Aufwand fur Kanalkorrekturmal3nahmen bedeutet.

3. Zeitlich getrennte Symbole durch Rechteckfensterung im Zeitbereich. Zur Pulsformung
wird hier ein Filter mit rechteckformiger Charakteristik eingesetzt. Dieser Ansatz wird auf-
grund der einfachen Implementierung bel OFDM verwendet.

2.2.1 Sende- und Empfangsstrukturen fir OFDM

Bei einer OFDM-Ubertragung werden fur die Pulsformung g(t) bei einer Symboldauer T
Rechteckimpulse der Form (kausale Darstellung)

o) = { 1te [0, T] 21)
0, sonst

angesetztz. Um im Falle einer nichtidealen Abtastung die Kanalverzerrungen zu reduzieren,
wird an den Anfang eines Symbols ein Schutzintervall der Dauer T, angeflgt. Dieses Inter-
vall besteht bei OFDM aus einer Kopie des letzten Symbolauschnitts (Cyclic Prefix, siehe
Abbildung 7).

- x
Cyclic Prefix
>
0 Tep T-Tep T t

Abbildung 7: Zyklisch erganztes OFDM-Symbol

Um weitere Untersuchungen zu vereinfachen, werden folgende Annahmen festgel egt:

» Diezeitliche Ausdehnung des Cyclic Prefix ist nicht |anger als die der Kanalimpul santwort
« Die Kanalimpulsantwort ist wahrend der Dauer eines OFDM-Symbols zeitinvariant

» Sender und Empfénger sind perfekt synchronisiert

» Die Rauschprozesse sind mittelwertfrel, additiv, weil3 und gaul3verteilt

Weiterhin wird auf Untersuchung der durch nichtideal e Eigenschaften der Analogkomponenten
herbeigefihrten Effekte verzichtet. Eine ausfuhrliche Ausarbeitung dieser Problematik findet
sichin[8].

Werden bei einer OFDM-Ubertragung N Teilkansle der Bandbreite B verwendet, so gilt fir
die Symboldauer:

2. Im Hinblick auf Abschnitt 2.2.2 wird der Tragerindex k umnummeriert: k=[0, ..., N-1]. Weiterhin wird
fur die Zeitachse eine kausal e Darstellungsform gewahit.
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T = -E+TCP. 2.2)

Die Grundwellenform W, (t) (modulierter Rechteckpuls) &3t sich durch

... B
lznﬁk(t —Tep)
e

W (t) = ,te [0,T] (2.3)

ausdriicken [40]. Der Vorfaktor 1/, /T — Tp dient zur Skalierung der Sendeleistung. Dain der
Definition von W, (t) dieselbe Exponentialfunktion wie bei der (inversen) Fouriertransforma-
tion auftritt [42], werden die komplexen Symbole X, | vor der Sendefilterbank als Frequenz-
bereichsignale bei f = f| bezeichnet. Nach der Sendefilterbank gilt analog die Bezeichnung
»Zeitbereich®. Diese Signale werden mit Kleinbuchstaben gekennzeichnet.

Die zyklische Erganzung kann formal in der Grundwellenform berticksichtigt werden:

W, (t) = Wk(t+ g),te [0, Tepl. (2.4)

Das I-te OFDM-Symbol s;(t) |&3t sich nun als eine mit X, gewichtete Uberlagerung der
Grundwellenformen darstellen [40]:

N-1
S (t) = 2 X (W (1=1T). (2.5)
k=0
Wird eine unendlich lange OFDM-Sequenz angenommen, so folgt fir das gesendete OFDM -
Signal:
= N-1
s(t) = 2 2 X (W (t=1T). (2.6)
| =—ok=0

In Abbildung 8 ist der Betrag der gesendeten Symbole X, (jf) (auf Maximalwert normiert) dar-
gestellt. Esist deutlich zu erkennen, dal3 an den Stellen der Trégerfrequenzen f die Symbole
orthogonal zueinander sind.

08 AAANANANANA

0.6

. LYY
04 H\/\ﬂ/\

XG0l

Abbildung 8: Betrag der gesendeten OFDM-Symbole im Frequenzbereich
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Im Empfanger werden beziglich des Senders inverse Operationen durchgefihrt. Am Eingang
wird zunéchst das Cyclic Prefix entfernt. Die zeitliche Dauer des Empfangsfilters mit einer
ebenfalls rechteckformigen Impulsantwort ist daher kirzer a's die des Sendefilters:

W (T =t),te [0, T =Tcpl
0, sonst

Wi (1) = (2.7)

Das empfangene Symbol Y, | |a3t sich unter Berticksichtigung der Kanalimpulsantwort h(t)
wie folgt ausdriicken [40]:

T (Tep N-1 T
Yi=J|] h(r){ Y X, Rwﬁ(t—r)]dr W dt+ [ n(T-HW,x(tydt. (2.8)

Tep\ O k=0 Tep

Zur Unterscheidung der Indizes am Sender und am Empfénger wurde in (2.8) zusétzlich k ein-
gefhrt.

Wird die Kanalimpulsantwort wahrend eines OFDM-Symbols als zeitinvariant angenommen,

so folgt fur (2.8):

N-1 T (Tep T
Yie= S X || [ oW t-ndr Werdi+ [ n(T-Hw,sbdt. (29)
k=0 Tep\ O Tep

Wird ferner berticksichtigt, daB Top<t<T und 0<t<Tp,dh. O<t—1< T, dannfolgt flr
dasinnere Integral aus (2.9) [40]:

Tep jZnBll(t Tep) Ter

jh(r)w (t—1)dt = = i j

0 0

12n k‘C
h(t)e dr - (2.10)

Der letzte Ausdruck von (2.10) ist gleichbedeutend mit der Fouriertransformierten der Kanalim-

pulsantwort an den Frequenzen f|2 = kB/N:

Ter —j ZR-ERI

H: = [ h(ve dr. (2.11)
0

Am Ausgang der Empfangsfilterbank liegt demnach folgendes Signal vor:

N-1 T
Yie = 20X Hg .[ Wi (OWF(Ddt+N, . (212)
k=0 Tep

Mit N, | ist die Fouriertransformierte von n(t) gemal3
T
N = [ n(T—nWs

Tep
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bezeichnet.
Da die Impulsantworten der Sende- und Empfangsfilterbank orthogonal zueinander sind, folgt
unter Verwendung der Kronecker-Funktion o [42]:

T
[ weowedt = 8(k—k). (2.13)
Tep
Unter Ausnutzung der Ausblendeeigenschaft von 6 kann Gleichung (2.12) auf
Yik = HeXpe+ N (2.14)

reduziert werden. Mit H, werden jeweils die Koeffizienten der Fouriertransformierten der Ka-
nalimpulsantwort bei f = f, bezeichnet.

Wird das Cyclic Prefix als Schutzintervall angefiigt, so ist das empfangene Signal frei von ICI
und I1SI. Anhand von (2.14) ist dartiber hinaus eine I nterpretation eines OFDM-Systemsim Fre-
quenzbereich al's ein Ensemble von parallelen Ubertragungssystemen mit einem jeweils dazu-
gehorigen AWGN-Kanal moglich [40]. In Abbildung 9 ist ein solches System dargestellt.

Ho Nio

X10 Yi0

- Hnoy o Npne .
Xl,N—l—Pé—bi—bYl,N—l

Abbildung 9: OFDM-System als eine Anordnung paralleler Ubertragungssysteme

Das in Abbildung 9 dargestellte Modell eines OFDM-Systems im Fregquenzbereich hat seine
Glltigkeit nur dann, wenn die zeitliche Ausdehnung T~ des Cyclic Prefix nicht kiirzer als die
der Kanalimpulsantwort ist.

Der Einsatz des Schutzintervallsist aufgrund der verschiedenen Dauer der Impul santworten des
Sende- und Empfangsfilters mit einem Verlust im Stérabstand (ASNR) verbunden, der mit der
Lange des Schutzintervalls steigt [2]:

ASNR = 1—1—-?(:5. (2.15)
Ist die zeitliche Dauer der Kanalimpul santwort sehr lang, so steigt ASNR bei konstanter Dauer
der Impulsantwort des Sendefilters. Um bei gleichbleibender Bandbreite diesem Effekt entge-
genzutreten, miissen zusétzliche Kanalkorrekturmal3nahmen im Empféanger getroffen werden.
Dies ist inshesondere im Zusammenhang mit der OFDM-Ubertragung tiber Kupferdoppel ader
notwendig. Auf diese Thematik wird ndher in Abschnitt 2.3.2 eingegangen.

2.2.2 Zeitdiskrete Darstellung eines OFDM -Systems

Wird das Signal zuden Zeitpunktent, = nT mitn = 0, ..., N —1 abgetastet, so entspricht die
nutzbare OFDM-Symboldauer N Abtastwerten. Fir die diskreten Tragerfrequenzen f, gilt
dann:
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k

fi = NT (2.16)
In Analogie zu (2.3) wird weiterhin eine diskrete Grundwellenform definiert:
.~ Nk
1 7y
Wi = =—e N, 2.17
N m ( )
Ausformalen Grinden ist Wr,:]k konjugiert dargestellt.
Mit (2.17) kbnnen eine DFT-Matrix F
Wy weN b
F = VR (2.18)
Wi YO L wi DN

sowie eine Modulationsmatrix M , die das Anfligen von Cyclic Prefix und die DFT vereint,

M = [Fop F1 (2.19)

definiert werden. Die Matrix Fp drickt formal in Analogie zu (2.4) die Modulation des ange-
flgten Schutzintervallsaus. Besteht das Cyclic Prefix aus p Abtastwerten, so besteht die Matrix
Fcp ausden letzten p Reihen von F. Mit

.
X; = [X) g eos X o1l (2.20)

ergibt sich mit Hilfe der Matrixnotation folgender Ausdruck fir das|-te gesendete OFDM-Sym-
bol:

s = M"X,. (2.21)
In Abbildung 10 ist die formale Struktur eines OFDM-Modul ators dargestel It.
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Abbildung 10: Formale Struktur einer OFDM-M odulation

Das OFDM-Zeithereichssignal s; kann als Zusammensetzung aus dem Nutzanteil s, , und
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dem Redundanzsignal s, cp (Cyclic Prefix) verstanden werden:

R S
S =[S cp SN
S.cp = [S,n-p ---aS|,N_1]T (2.22)
T

SN =[S0 8 -1l
Fur den Nutzantell s,  gilt:
Sn=F X (2.23)

Besteht die Kanalimpulsantwort aus p Koeffizienten, d.n. h = [h,, ..., hp_l]T, S0 hat die Ka-
nalfaltungsmatrix H die folgende Gestalt [2]

hy O 0
O O B
HT = hP—l e ho O R (2'24)
0 e e
0 hp_y ... hy

Wird das gesendete Signal s; mit der Kanalimpulsantwort gefaltet und wird additiv ein Gaul3-
prozef3 Uberlagert, so a3 sich flr das empfangene Zeitbereichssignal r, folgender Ausdruck
angeben:

= Hs +n,. (2.25)

Hierbei bezeichnet n, den Vektor des tiberlagerten Rauschprozesses.

Am Empfanger wird das OFDM-Signal r| zunachst vom Cyclic Prefix befreit und demoduliert,
wobel wiein (2.22) ebenfalls eine Aufteilung in Nutz- bzw. Redundanzsignal vorgenommen
werden kann:

T T T
[r cp TN

r

T
M,cp = [rI,N_P,-u, r|,N_;|_] (2.26)

B T
NN =10 o-slnoal -

In Abbildung 11ist dieformale Struktur der OFDM-Empfangsfilterbank dargestellt. Nach einer
Seriell-Parallel-Wandlung werden die ersten p Abtastwerte von r, (entsprechend der Lange
des Cyclic Prefix) abgespalten. Die Empfangsfilterbank F wird nur auf den Nutzanteil r , an-
gewendet. ’
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Abbildung 11: Formale Struktur einer OFDM-Demodul ation

Der Kanaleinfluf3, der in r|  enthalten ist, |&t sich mit Hilfe einer zirkularen Matrix Hc be-
schreiben [8]:

o O hp_4 hy
, hy 0
He = o B! (2.27)
he_y .. 0
0 ho_q ... hy O
0 hp_4 ho

Mit (2.23), (2.25) und (2.27) 1&/% sich das empfangene Signal nach der Empfangsfilterbank wie
folgt darstellen:

Y, = FH.F'X, +N,;. (2.29)
DaH zirkular ist, folgt aus (2.28) die zeitdiskrete Darstellung von (2.14) [14]:

Ho 0 . 0 [[ Xo] [Ny |
vy, = |0 Hie 0 o o (2.29)
0 ... Hy 4] Kin-1  [Niin-q]

Die K oeffizienten der KanalUbertragungsfunktion H = [H,, ..., Hy _1] entsprechen exakt der
DFT der Kanaimpulsantwort h(t) . Dain Abwesenheit von ICl und IS| jeder Teilkanal aus ei-
nem skalaren K oeffizienten besteht, reduziert sich die Entzerrung des empfangenen Signals auf
eine Multiplikation jedes Teilkanalsignals Y, ,, mit dem inversen Kanalkoeffizienten 1/H, .
Diese Form der Entzerrung (Frequenzbereichsentzerrung, FBE) entspricht dem Zero Forcing-
Prinzip [5]. Alternativ kénnen auch die nach dem MM QF-Kriterium (minimaler mittlerer qua-
dratischer Fehler) entworfenen Entzerrer herangezogen werden [8].
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Die zeitdiskrete Betrachtung eines OFDM-Systems erdffnet eine effiziente Realisierungsmaog-
lichkeit mit Hilfe digitaler Signalverarbeitungsalgorithmen. Im Sender werden die Symbole
nach der Signalraumzuordnung mit Hilfe der IDFT moduliert. Das Anfligen des Cyclic Prefix
kann durch einen geeigneten Parallel-Seriell-Wandler realisiert werden. Am Ausgang der Sen-
destufe erh@lt man das komplexwertige Basisbandsignal, das nach einer D/A-Wandlung und an-
schlief3ender Modulation Ubertragen wird.

In Abbildung 12 ist eine prinzipielle Struktur eines OFDM-Senders dargestellt. Die Eingangs-
folge wird zunéchst seriell-parallel gewandelt und danach auf eine Signalraumkonstel lation ab-
gebildet (Mapping). Nach der IDFT wird das Cyclic Prefix angeftigt, wobei diese Operationim
Gegensatz zur formalen Definition in Abbildung 10 aus Griinden der Recheneffizienz am Par-
alel-Seriell-Wandler durchgefiihrt werden kann. Das so entstandene Signal wird D/A-gewan-
delt und, nach einer moglichen Verschiebung in den Bandpaldvereich, Uber den Kanal
Ubertragen. Die Struktur eines OFDM-Empfangersist in Abbildung 13 dargestellt. Das empfan-
gene Signal wird zunéchst, falls notwendig, in das Basisband verschoben. Nach einer Bandbe-
grenzung und Abtastung erfolgt die Seriell-Parallel-Wandlung und Trennung des Cyclic Prefix.
Die Empfangsfilterbank wird in Form einer DFT realisiert. Das spektral wieder getrennte Signal
wird mit einem FBE entzerrt und einem Entscheider zugeflgt. Nach Demapping und Parallel-
Seriell-Wandlung erhélt man eine zeitdiskrete Bitfolge.

Cyclic Prefix
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M ™ S
_ ' > Mapping |——» T zZum -
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Abbildung 12: Zeitdiskretes Modell eines OFDM-Senders
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Abbildung 13: Zeitdiskretes Modell eines OFDM-Empfangers
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2.2.3 Zeitdiskretes M odell eines zeitvarianten Ubertragungskanals

In dem vorangegangenen Abschnitt wurde eine zeitdiskrete Darstellung eines OFDM-Senders
und -Empféngers vorgestellt. Die Eigenschaften eines zeitvarianten Ubertragungskanals lassen
sich im &quivalenten Basisband ebenfalls zeitdiskret beschreiben. In Abbildung 14 ist das Mo-
dell eines Ubertragungssystems dargestellt.

nc(t)
_,{ KT
het) >D—> orl) — YT,

—>» grlt)
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Abbildung 14: Modell eines Ubertragungssystems

Die zu Ubertragenden Signale x(t) werden zunédchst durch das Sendefilter g(t) spektral ge-
formt. Anschlieend wird das Signal Uber einen zeitvarianten Ubertragungskanal h(t) tber-
tragen. Storungen treten am Kanalausgang auf in der Form von Intersymbolinterferenzen (1Sl)
sowiein der Form von additiven, gauverteilten, mittelwertfreien Rauschprozessen n(t). Am
Empféangereingang wird das Signal zunéchst durch ein Filter mit der Impulsantwort gg(t)
bandbegrenzt und zu den Zeitpunkten t = kT abgetastet.

Mit Hilfe der folgenden Vereinbarungen

he = gr(t) e h(t) e gR(t)|t kT (2.30)

N = Nc(t) ® 9r(D)], = 7 (2.31)

kann ein zeitdiskretes Kanalmodell, wie in Abbildung 15 dargestellt, angegeben werden.

Nk

Xk % Yk
>  hg

Abbildung 15: Zeitdiskretes Modell eines Ubertragungssystems

Hierbel wurden die |mpulsantworten des Sende- und Empfangsfilters sowie des physikalischen
Kanals in der zeitdiskreten Basisbandimpulsantwort h, zusammengefaldt (im folgenden mit
» Kanalimpulsantwort* bezeichnet). Am Ausgang des Empfangsfilters entsteht das Rauschsi-
gnal n.

Im Rahmen dieser Arbeit wird stets, ungeachtet deren Realisierbarkeit, von einer idealen Band-
begrenzung am Eingang des Empféngers ausgegangen. Eine Analyse der mit einer endlichen
Flankensteilheit verbundenen Effekte bei OFDM-Systemen findet sich in [85].

2.3 OFDM-Systeme

2.3.1 FunkUbertragung

Wird OFDM bei elner Funkibertragung verwendet, so muf3 zwischen einer V erbindung von der
Basisstation zum Teilnehmer hin (Downlink) und einer Verbindung von einem Teilnehmer zur
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Basisstation (Uplink) unterschieden werden. Downlink-Verbindungen ermdglichen lediglich
reine Verteildienste, die einen Ruckkanal i.A. nicht erfordern. Aus diesem Grundeist bei einem
reinen Verteildienst keine logische Steuerung des Zugriffs auf das Ubertragungsmedium not-
wendig (diese Aufgabe wird sonst von der Schicht 2 des OSI-Referenzmodells tbernommen).
Dabei einer Downlink-Verbindung jeder Teilnehmer sich stets auf die Basisstation adaptieren
muf3, werden Referenzdaten (sog. Pilotsymbole) Ubertragen, die zur Synchronisation und Ka-
nalschatzung herangezogen werden. Eine Moglichkeit zur dynamischen Adaption der Ubertra-
gungsparameter besteht bei einem Verteildienst daher nicht.

Im Falle einer Downlink- und Uplink-Verbindung hat jeder Teilnehmer die Mdglichkeit, Daten
mit der Basi sstation auszutauschen (siehe Abbildung 16).

Terminal B Terminal B
A i
s v i
4.|.<; ----- — Termina A
Bass | = - > p— Termina A Basis-
Station Station
a) &

Abbildung 16: Funkzugangstruktur: @) Downlink, b) Uplink

Das Hauptproblem bel dieser Verbindungsart besteht in der Trennung der Tellnehmer an der

Basisstation. Um eine ausreichende Orthogonalitét zwischen den empfangenen Teilnehmersi-

gnalen zu gewahrleisten, werden im Zusammenhang mit OFDM folgende K onzepte zur Steue-

rung des Vielfachzugriffs auf das Ubertragungsmedium unterschieden [8]:

1. Time Division Multiple Access (TDMA): Das Ubertragungsmedium wird in nicht iberlap-
pende Zeitschlitze (Sots) unterteilt. Jedem Teilnehmer wird im gleichen Frequenzband ein
Zeitschlitz zugewiesen, wobel die Steuerungsfunktion durch die Schicht 2 des OSI-Refe-
renzmodells tbernommen wird.

2. Frequency Division Multiple Access (FDMA): Das Ubertragungsmedium wird in Frequenz-
béander unterteilt, wobei jedem Teilnehmer ein Frequenzband zugewiesen wird. Bei einer
grol3en Teillnehmeranzahl ist dartiber hinaus eine Kombination mit TDMA mdglich.

3. Code Division Multiple Access (CDMA): In Zusammenhang mit diesem Zugriffsverfahren
mufd zwischen Direct Sequence-CDMA (DS-CDMA) und Frequency Hopping-CDMA
(FH-CDMA) unterschieden werden. Bei DS-CDMA sendet jeder Teilnehmer im gleichen
Freguenzband. Zur Trennung der Signale werden orthogonal e Pseudozufallsfolgen verwen-
det. Das Prinzip von FH-CDMA ist mit FDMA vergleichbar: Jedem Teilnehmer wird ein
Freguenzband zugeteilt. Diese Zuteilung ist jedoch im Unterschied zu FDMA nicht fest,
sondern wird durch einen Pseudozufallscode festgelegt [2].

4. Space Division Multiple Access (SDMA): Die Trennung der Teilnehmersignale erfolgt
anhand der unterschiedlichen Einfallsrichtungen [60].

Das FDMA-Konzept ist der , natiirliche® Ansatz fiir eine OFDM-Ubertragung. In [10] wird vor-
geschlagen, die orthogonalen Untertrager auf die Teilnehmer aufzuteilen. Dieser Ansatz ermdg-
licht eine effiziente Realisierung, da die einzelnen Teilnehmersignale mit einem einzigen
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OFDM-Empfénger demoduliert werden kénnen. Mit diesem Konzept kann dariiber hinaus die
effektive Bandbreite effizienter genutzt werden, wenn nicht nur zwischen den Teilnehmern,
sondern auch zwischen der Prioritét der Datenstrome unterschieden wird. Ein derartiges Kon-
zept wurde in [11] vorgeschlagen.

Bei OFDM-TDMA wird jedem Teilnehmer ein Zeitschlitz zugeteilt, innerhalb dessen alle Un-
tertréger belegt werden. Jeder Zeitschlitz kann dartiber hinaus, abhéngig von seiner zeitlichen
Ausdehnung, aus mehreren OFDM-Symbolen bestehen [12], [8].

Das CDMA-Verfahren stellt im Gegensatz zu FDMA oder TDMA ein prinzipiell anderes Kon-
zept eines Vielfachzugriffs dar [13]. Die Orthogonalitét der Teilnehmersignale wird durch eine
Pseudozufallssequenz hergestellt. Wird DS-CDMA in Verbindung mit OFDM verwendet, so
kann die spektrale Spreizung entweder vor oder nach der Seriell-Parallel-Wandlung redlisiert
werden. Im letzten Fall spricht man von Multicarrier-CDMA (MC-CDMA).

2.3.1.1 Eigenschaften des Funkkanals

Wird das gesendete Signal von einem mobilen Empfanger empfangen, so ist die Ubertragung
durch mehrere Faktoren beeinflufd. Das empfangene Signal setzt sich aus einer oder mehreren
Komponenten zusammen, die sich tber verschiedene Pfade ausbreiten. Die Pfadl&nge bestimmt
die zeitliche Verzogerung. Die empfangenen Signale setzen sich aus reflektierten Wellen zu-
sammen und - im Falle einer ,, Sichtverbindung* zur Basisstation - aus Direktkomponenten (Li-
ne of Sght, LOS). Diese Uberlagerung fuhrt aufgrund der Interferenzen zwischen den
Wellenfronten zu zeit- und ortsvarianten Einbriichen in der empfangenen Leistung (Fading) [5].
Dasich das empfangene Signal aus einer Vielzahl von Komponenten zusammensetzt, kann da-
von ausgegangen werden, daf3 die Kanal elgenschaften mit statistischen gaul3verteilten Zufalls-
prozessen nachgebildet werden kdnnen [15].

Ist das empfangene Signal durch eine oder mehrere Direktkomponenten tberlagert, so kann fir
dieVerteilungsdichtedieser (i.A. komplexen) Prozesse eine Rice-V erteilung angenommen wer-
den (Rice-Fading). Enthalt das empfangene Signal hingegen keine Direktkomponenten, so er-
gibt sich fur die Zufallsprozesse eine Rayleigh-Verteilung (Rayleigh-Fading) [2].

Neben der Mehrwegeausbreitung verschiebt sich bei einem mobilen Empfénger aufgrund des
Dopplereffekts die Frequenz der empfangenen Tellwellen um

fnax = 5 foCOSOty. (2.32)

max o
Dabei bezeichnen v die Geschwindigkeit des Empfangers, f, die Tragerfrequenz, c, dieLicht-
geschwindigkeit und o, den Winkel zwischen dem n-ten Pfad und der Fahrtrichtung. Diese
Dopplerverschiebung verursacht die Zeitvarianz der Impulsantwort des Ubertragungssystems.
Das L eistungsdichtespektrum S(f) der Dopplerfrequenzen wird fur kurze und mittlere Verzo-
gerungen mit der Jakes-Funktion beschrieben [15]:

2
Op

S(h) = nf 1= /f )P

0, sonst

< frnax (2.33)

Mit (5(2) ist die Varianz der Prozesse bezeichnet. Das Leistungsdichtespektrum der direkten
Komponente wird hingegen mit Hilfe der Rice-Vertellung charakterisiert [15]:
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0,41- o,
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i N ~. e

0, sonst

Wird ein Ubertragungssystem im aquivalenten Basisband betrachtet, so kdnnen (unter Beach-
tung des Abtasttheorems) frequenz- und zeitsel ektive Impulsantworten zeitvarianter Ubertra-
gungskandle unter der Annahme endlich vieler Ausbreitungswege mit den diskreten Laufzeiten
Tgs ---» Ty_q1 durch ein Transversalfilter mit p zeitvarianten Koeffizienten h, (t) modelliert
Werden f)S] Die Impulsantwort eines zeitvarianten Ubertragungskanals | autet:

h(t,t) = Z h (D)3 (T—1). (2.35)

Hierbei bedeuten t den absoluten Mef3zeitpunkt, t die Differenz zwischen Mef3- und Erre-
gungszeitpunkt (Verzogerung) und d(-) die Dirac-Deltafunktion. Der komplexe Prozef3 hy (t)
beschreibt die zeitvarianten Veranderungen der Amplituden und Phasen auf den verschiedenen
Ubertragungspfaden.

Fiir eine Rechnersimulation eines zeitvarianten Ubertragungskanals ist man jedoch an einer
zeitdiskreten Darstellung von (2.35) in der Form

p-1
h(n, 1) = Z h (N)d(t—1,) (2.36)
k=0
interessiert. Die einzelnen zeitvarianten Koeffizienten h, (n) werden ihrerseits durch eine
Uberlagerung von mehreren komplexen Teilprozessen nachgebildet, die unterschiedliche Am-
plituden, Phasen- und Dopplerverschiebungen aufweisen. Im Rahmen dieser Arbeit wurden
diese Koeffizienten zum Zeitpunkt t = mT wiefolgt bestimmt [2]:

1(2713 fo k(i) - mT+(Pk(|))

h.(n) = (2.37)
k /\/* ZI—
Mit N ist die Anzahl der Echopfade bezeichnet (z.B. 100), f, , = 0, k =0,..,p-1snd
dieDoppIerfrequenzenimIntervall [~ e - ,fmax] und @, (-), kK =0,...,p—1snddieim
Interval [0, ..., 2n] gleichverteilten Phasen eines jeden Echopfades beze|chnet Das Kanal-

profil wird durch die Koeffizienten a, bestimmt, wobei mit dem Term d) die Rayleigh-Sta-
tistik nachgebildet wird [85].
Werden zeitinvariante Kanalimpul santworten simuliert, so folgt:

(Z(Pk(l))
hy, (2.38)
- des

Ein zeitdiskretes Symboltaktmodell fir zeitvariante, frequenzselektive Kandle ist in
Abbildung 17 dargestellt.
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> —»h(n,T)

Abbildung 17: Zeitdiskretes Kanalmodell

Die im Rahmen dieser Arbeit verwendeten zeitdiskreten Kanalmodelle basieren auf den von
ETSI fur Hiperlan Typ 2 veroffentlichten Messergebnissen [ 79]. Eshandelt sich hierbel um finf
Kanalklassen, deren wesentliche Eigenschaften in Tabelle 2 zusammengefaldt sind.

Ein weiteres Kennzeichen von Umgebungen innerhalb von Gebauden ist die sehr geringe Zeit-
varianz der Kanalimpulsantwort. Bel einer Geschwindigkeit des mobilen Teilnehmers von
v = 3m/s und der Tragerfrequenz von 5,2GHz betrégt die Dopplerfrequenz etwa 52Hz.

Der Betrag der simulierten, zeitvarianten Impulsantwort ist in Abbildung 18 dargestellt.
Abbildung 19 zeigt den dazugehorigen Betrag der Ubertragungsfunktion. Es handelt sich hier
um den Kanaltyp A, wobei ein 20ms langer Zeitabschnitt ssmuliert wurde. Die Kanal spezifika-
tionist im Anhang C angefugt.

Tabelle 2: Eigenschaften der Hiperlan Typ 2-Ubertragungskanéle

Mittlere
Name | mpl.Jl s Charakteristik Umgebung
verbreitung

[ns]

A 50 Rayleigh Innerhalb von Gebauden, kein

LOS
B 100 Rayleigh Innerhalb von Gebauden, offener
Raum, kein LOS

C 150 Rayleigh offener Raum, kein LOS
140 Rice offener Raum, LOS
250 Rayleigh offener Raum, LOS
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Abbildung 18: Betrag der zeitvarianten Impulsantwort eines Mobilfunkkanals
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Abbildung 19: Betrag der normierten Ubertragungsfunktion
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Im Rahmen dieser Arbeit wurden ausschliefdlich zeitinvariante Kanalimpul santworten (unbe-
wegter Empfanger) betrachtet. Als Grundlage fur die Simulation wurde wieder der Kanaltyp A
mit einer mittleren Impulsverbreitung (Delay Spread) von 50ns gewahlt. Jede Simulation be-
stand aus 1000 Monte-Carlo-Versuchen, in denen jeweils eine neue Kanalimpulsantwort er-
zeugt worden ist. Die Kanalimpulsantwort wurde zunachst mit 1/hy(n) skaliert und dann auf
die Einheitsenergie normiert. Die Leistung der erzeugten Zufallsprozesse wurde ferner auf eins
skaliert.

2.3.1.2 Hiperlan Typ 2-System

Zur drahtlosen Kommunikation innerhalb lokaler Datennetze im 5GHz Frequenzband mit
OFDM wurden von ETSI das Hiperlan Typ 2-System (Hiperlan/2) [64] und von |IEEE das
802.11a-System entwickelt [ 65]. Beide Systeme eignen sich zu Datentibertragung fr stationére
und schwach bewegte Empfanger (Schrittgeschwindigkeit), wobel die erreichbaren Bruttoda-
tenraten zwischen 6Mb/s und 54Mb/s variiert werden kénnen und die Reichweiten einige 100
m betragen. In beiden Systemen werden N = 52 diskrete Tréger verwendet, davon stehen
Np = 48 Tréager fir die Datentibertragung und 4 Trager fr Pilottone zur Verfligung. Die DFT-
Langeist hingegen 64. Dies bedeutet, dal3 einige Trager nicht benutzt werden. In Tabelle 3 sind
die wesentlichen Parameter beider OFDM -Systeme zusammengefalit.

Tabelle 3: OFDM-Parameter (IEEE und ETSI)

Parameter |IEEE/ETSI
Anzahl der Tréger N 52
DFT-Lange 64
Bandbreite f, = 1/T 20MHz
Nutzsymboldauer T 3,2us(64-T)
Trégerabstand A; 0,3125 MHZ
Cyclic Prefix Tp 0,8us(16-T)
ETSI: optional
04us8-T
Gesamtsymbol dauer 4us (3,6us)
Abstand zwischen dem
ersten und dem letzten 16,25MHz (N - A¢)
Trager
Erlaubte Frequenzbénder | Europa (ETSI): 5,15-5,35GHZ,
USA (802.11a): 5,15-5,35,
5,725-5,825GHz

Je nach Modulationsart wird BPSK, QPSK, 16QAM und 64QAM verwendet. In beiden Syste-
men werden Faltungscodierer eingesetzt, wobei die Codierungsrate abhangig von der gewahl-
ten Modulationsform ist. In diesem Punkt sind beide Systeme jedoch leicht unterschiedlich
ausgelegt (sehe Tabelle 4).
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Tabelle 4. Abhéngigkeit der Datenrate von der M odulationsform

Modulation | “0%TaeR | CocerdteR [II?/:gii:] [EA’E?:]
ETS |EEE
BPSK 172 112 6 6
BPSK 34 3/4 9 9
QPSK 112 112 12 12
QPSK 34 34 18 18
160AM 916 112 27 24
160AM 3/4 3/4 36 36
64QAM 3/4 213 54 48
640AM 34 3/ 54 54

Dieprinzipielle Struktur eines Hiperlan/2- und 802.11a-Senders veranschaulicht Abbildung 20.

Eingangs- FEC o Interleaver,| | o
folge "1 Mapping d
A
Zur Antenne «—|Analogtell, | ¢ DIA  |e Cyclic
RF Prefix

Abbildung 20: Prinzipielle Struktur eines Hiperlan/2-Senders

Der zellulare Vidfachzugriff bel Hiperlan/2 erfolgt auf der Basisvon TDMA, wobel in beiden

Ubertragungsrichtungen dasselbe Frequenzband verwendet wird. Zur Kanalschatzung werden

zwei identische Symbole der Dauer T, verwendet. Diese Trainingssequenz ist bei den vier spe-

zifizierten Ubertragungsrahmen (Bursts) gleich:

» Broadcast-Burst: gleichzeitige Datenlbertragung von der Basisstation zu alen Teilneh-
mern

« Downlink-Burst: Datentibertragung von der Basisstation zu einem mobilen Teillnehmer

» Uplink-Burst: Dateniibertragung von einem mobilen Teilnehmer zur Basisstation

» Direct-Link-Burst: direkte Verbindung zwischen zwei mobilen Teilnehmern

Die L &nge eines Ubertragungsrahmens kann bis zu 1,8ms betragen, dem stehen jedoch lediglich

die beiden vorangestellten Trainingssymbol e gegeniiber. Auch bei schwach zeitvarianten Uber-

tragungskanden ist diese Trainingssequenz u.U. nicht ausreichend. In[86] wurde daher ein ite-

rativer, entschei dungsrtickgekoppelter Algorithmus zur referenzdatenbasi erten Kanal schétzung

vorgeschlagen. Hierbel wird zunéchst anhand der Trainingssymbole die Kanalimpulsantwort

grob geschétzt. Der empfangene Datenblock wird anschlief3end demoduliert, grob entzerrt und

decodiert. Unter der Annahme einer geniigend genauen Entzerrung werden die detektierten Da-

ten wieder recodiert und remoduliert. Auf diese Weise werden iterativ Pseudoreferenzdatenfol-
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gen generiert, die zur erneuten Kanalschdtzung herangezogen werden konnen. Der Vorteil
dieses Verfahrensliegt vor allem darin, dal3 die Kanalimpul santwort fortlaufend geschatzt wer-
den kann. Nachteilig ist jedoch die stark erhdhte Systemkomplexitét, da empfangsseitig zusétz-
lich ein Modulator/Demodulator und Codierer/Decodierer implementiert werden muissen.
Alternativen zur referenzdatenbasierten Kanalschétzung stellen Verfahren dar, die auf die Re-
ferenzdaten verzichten. In Kapitel 3 werden diese Verfahren ndher vorgestellt.

2.3.2 Drahtgebundene Ubertragung

Drahtgebundene OFDM-Systeme gewinnen in letzter Zeit zunehmend an Bedeutung im Zu-
sammenhang mit dem Wunsch nach effizienter Ausnutzung des weitverbreiteten Kupferdop-
peladernetzes zur hochbitratigen Datentbertragung [17]. Neben dem VDSL-System, das sich
z.Z. im Standardisierungsprozef befindet [19], ist vor allem das ADSL -System zu nennen, das
als Modulationsverfahren OFDM verwendet. |m folgenden werden die Eigenschaften drahtge-
bundener OFDM -Ubertragung anhand des ADSL -Systems naher beschrieben. In Tabelle 5 sind
die wesentlichen Parameter des ADSL - und VDSL -Systems gegeniibergestellt.

Tabelle 5: ADSL/VDSL: Ubersicht

Parameter ADSL VDSL
Datenrate Downstream: Downstream:
0-8 Mb/s 0-52 Mbls
Upstream: Upstream:
0-800K bps 0-26 Mb/s
Modulation DMT CAPIDMT
Bandbreiteneffizienz 8b/s/Hz [20] <4b/sHz [20]

Aufgrund der etwas unterschiedlichen Struktur des OFDM-M odulators bel einer drahtgebunde-

nen Ubertragung, die aus der Ubertragung im Basisband resultiert, wird das Modulationsver-

fahren bet ADSL/VDSL mit DMT (Discrete Multitone Modulation) bezeichnet. Bel dem in

Tabelle5 erwdhnten CAP-Verfahren (Carrierless Amplitude/Phase Modulation) handelt es

sichum einemit QAM vergleichbare Eintragermodul ationsform. Im Unterschied zu QAM wird

bei CAP die Orthogonalitéat der modulierten Signale digital durch zwei Transversalfilter mit je-
weils einer Phasenverschiebung von nt/2 realisiert.

Die A/VDSL-Systeme werden innerhalb eines existierenden Telefonleitungsnetzes installiert,

ohne dafUr grundlegende Umstrukturierungen vornehmen zu muissen. Dies bedeutet, dal3 eine

maoglichst stérungsfreie Koexistenz mit der herkébmmlichen Sprachibertragung (POTS, Plain

Old Telefone Service) gewéhrleistet sein mul3. Das POTS-Signal und das ADSL-Signal werden

daher in Frequenzgetrenntlage Ubertragen, wobel z.B. fir das ADSL-System der Frequenzbe-

reich oberhalb von 20 kHz vorgesehen ist. Innerhalb des ADSL -Frequenzberei chs muf3 dartiber
hinaus noch eine Trennung der Downstream- und Upstream-Ubertragung vorgenommen wer-
den. Der ADSL-Standard sieht hierfr zwei Varianten vor:

1. Upstream- und Downstream-Ubertragung findet in (iberlappenden Frequenzbandern statt.
Zur Trennung beider Ubertragungsrichtungen miissen in diesem Fall aufwendige Echokom-
pensationsverfahren herangezogen werden (z.B. [23]).

2. Upstream- und Downstream-Ubertragung findet in getrennten Frequenzbandern statt. Tren-
nung beider Ubertagungsrichtungen kann durch ein Filter realisiert werden.

In Abbildung 21 sind beide M 6glichkeiten veranschaulicht [18].
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Abbildung 21: Frequenzplan eines ADSL-Systems:. a) Uberlappende Frequenzbander, b)
getrennte Frequenzbander

Damit die ADSL -Ubertragung tiber Telefonleitungen in demin Abbildung 21 dargestellten Fre-
guenzbereich moglich ist, missen die eventuell vorhandenen Pupin-Spulen entfernt werden
[22].

Aufgrund der speziellen Netzstruktur missen bel drahtgebundenen Systemen im Unterschied
zur FunkUbertragung folgende Einfluf3parameter beriicksichtigt werden:

1

Spezielle Eigenschaften eines drahtgebundenen Ubertragungskanals

Ein drahtgebundener Ubertragungskanal beinhaltet i.A. eine Vielzahl von Komponenten
(z.B. Ubertrager, zusammengesetzte L eitungsabschnitte usw.), die einen wesentlichen Ein-
flu’ auf die Ubertragungseigenschaften ausiiben und daher in der Systemarchitektur
berlicksichtigt werden miussen. Im ADSL-Standard [18] sind fur die Leitungsabschnitte
Simulationsmodelle angegeben, mit denen eine gentigend genaue Kanalmodellierung reali-
siert werden kann. Im Rahmen dieser Arbeit wurden die in [24] und [26] ausgearbeiteten
und implementierten Kanalmodelle verwendet.

Storszenario

Aufgrund der gemeinsamen Nutzung des Ubertragungsmediums mit anderen Diensten (z.B.

POTS, aber auch andere xDSLS-Dienste) kommt es zur gegenseitigen Beeinflussung auf-
grund abgestrahlter Signalleistung (Ubersprechen). Diese Stérungen weisen i.A. kein kon-
stantes L eistungsdichtespektrum auf. Sie kdnnen daher as zuféllige, farbige Gaul3prozesse
interpretiert werden. Im ADSL-Standard [18] sind Simulationsmodelle stationarer Storer in
Abhangigkeit von der jeweiligen Signalart, die der Stérung zugrunde liegt, ausgearbeitet.
Eine eingehende Untersuchung der Stérumgebung findet sich in [25].

2.3.2.1 Eigenschaften drahtgebundener Ubertragungsstrecken

Ein drahtgebundener Ubertragungskanal besteht i.A. aus einer Vielzahl miteinander verbunde-
ner, homogener Leitungsabschnitte. In [18] wurden dafir zwecks V ereinheitlichung der Netz-
strukturen einige Testszenarien (Loops) angegeben. In Abbildung 22 ist ein mogliches
Testszenario dargestellt.

3. Neben ADSL gibt es eine Vielzahl von Systemen, die Kupferdoppeladerleitungen zur Datentibertra-
gung verwenden. Mit xDSL wird daher die Gesamtheit der DSL -Systeme bezeichnet. Das ,, x“ ist Platz-
halter, der diese Systeme charakterisiert. Eine Ubersicht tiber die xDSL-Systeme kann z.B. [22]
entnommen werden.
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Abbildung 22: Beispiel eines drahtgebundenen Testszenarios [19]

Die in Abbildung 22 dargestellte Testlbertragungsstrecke besteht aus zwei homogenen Lei-
tungsabschnitten (1,1km und xkm) sowie zwei Stichleitungen (sog. Bridge Taps, BT). Diese
Stichleitungen kénnen sowohl abgeschlossen sein, fallsein Empfanger tber diese Leitungen ge-
speist wird, as auch im Leerlauf betrieben werden. Die Modelle solcher zusammengesetzten

Kandle kdnnen mit Hilfe der Streumatrizen, die jewells einen Leitungsabschnitt charakterisie-

ren, erstellt werden [24], [26].

Diewesentliche Eigenschaft der K analimpul santworten drahtgebundener Ubertragungssysteme

ist deren sehr lange zeitliche Ausdehnung. Fiir OFDM-Ubertragung bedeutet dies, dal3 die Lan-

ge des Cyclic Prefix sehr lang sein mifdte, was allerdings mit einem starken SNR-Verlust ver-
bunden wére. Aus diesem Grund wurden in der Literatur mehrere Verfahren vorgeschlagen, um
die Kanalimpulsantwort auf die Lange des Cyclic Prefix zu verkirzen. Dieskann z.B. durch den

Entwurf eines Transformationsfilters (Time Domain Equalizer, TEQ) bewerkstelligt werden,

mit dem die Kanalimpulsantwort derart verkiirzt werden kann, dal3im Idealfall die gesamte Ka-

nalenergieinnerhalb eines festgelegten Intervalls komprimiert wird. Der Entwurf elnes solchen

Entzerrers reduziert sich somit auf eine Minimierungsaufgabe beziglich der restlichen Kanal-

energie aul3erhalb desfestgel egten Zeitfensters. In [ 28] wurde hierfir einiterativer Algorithmus

vorgeschlagen, mit dem adaptiv unter Heranziehung von DFT und IDFT der TEQ entworfen
werden kann. Die Minimierung der Koeffizientenenergie wird im Frequenzbereich mit Hilfe
des (skalaren) Least Mean Squares-Algorithmus’ (LMS) durchgefiihrt, der so entworfene Ent-
zerrer wird im Zeitbereich eingesetzt. Der Nachtell dieses Verfahrens besteht in einem hohen

Realisierungsaufwand aufgrund der notwendigen DFT und IDFT (bel ADSL etwa 40000 Mul-

tiplikationen pro Iteration [29]). Dartiber hinaus hat dieses V erfahren sowohl schlechte Konver-

genz- ds auch Stabilitdtseigenschaften [29]. In [27] wurden weitere Algorithmen zur

Verkirzung der Kanalimpul santwort und deren Realisierungsmoglichkeiten vorgeschlagen, die

im wesentlichen auf zwei Grundalgorithmen reduziert werden konnen:

1. Least Squares (LS)-Methode: Wird die Kanalimpulsantwort als Autoregressive Moving
Average (ARMA)-Modell dargestellt, so konnen die Polstellen der Kanalimpul santwort
durch eine inverse Filterfunktion (Stabilitét vorausgesetzt) eliminiert werden. Fur das so
verbleibende Moving Average (MA)-Modell kann mit Hilfe des LS-Algorithmus en
Ersatzmodell mit minimaler Anzahl der Nullstellen gefunden werden. Der Nachteil dieses
Verfahrens besteht jedoch in der Realisierung eines gentigend genauen und stabilen inver-
sen Systems.

2. Eigenvektormethode: Dieser Ansatz basiert im wesentlichen auf einer Eigenwertzerlegung
einer zusammengesetzten Matrix, deren Komponenten aus einer effektiven Kanalfaltungs-
matrix (die angestrebte Kanalimpulsantwort) und einer Restfaltungsmatrix bestehen (der
Restfehler). Dieses Verfahren liefert die optimale L6sung des Minimierungsproblems [27],
der Nachtell ist jedoch die mit der Eigenwertberechnung verbundene Komplexitét.
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In Abbildung 23 a) ist die Kanalimpulsantwort h(t) einer 3km langen homogenen Ubertra-
gungsstrecke sowie die verkurzte (effektive) Kanalimpulsantwort h(t) dargestellt. Der TEQ
wurde nach dem Eigenvektorverfahren [27] bestimmt und bestand in dieser Simulation aus 16
Koeffizienten. Die Energie der Kanalimpulsantwort sollte hierbel auf ein Zeitintervall von
28,9us komprimiert werden. Die dazugehorigen Betrége der Kanal tibertragungsfunktionen sind
in Abbildung 23 b) dargestellt, wobei hier die prinzipielle Problematik im Zusammenhang mit
dem Einsatz des TEQ deutlich wird. Mit einer Verkirzung der Kanalimpulsantwort im Zeitbe-
reich geht eine Verénderung der KanalUbertragungsfunktion im Frequenzbereich einher, die
u.U. zu einer Verringerung der nutzbaren Bandbreite fuhren kann.

0.15 :
04 _ [HG) |
. ’5\ S g N H(jf
=80, 28 o1\ [ HalD]
o C T < \
o = — £ \
= b 0f —
<3 S T 005
<02 =
-0.4 : ‘ 0 :
a 0 20 40 60 80 b) O 500 1000

Abbildung 23: Veranschaulichung der Wirkung des TEQ: a) Kanalimpulsantworten, b)
Betrag der Ubertragungsfunktionen

Neben der Notwendigkeit der Verkirzung der Impulsantwort missen fir drahtgebundene
OFDM-Ubertragung die Eigenschaften der Storer berticksichtigt werden. Sielassen sichin Ab-
héngigkeit von dem Ort des Auftretens in zwei Klassen unterteilen: Nah- und Fernnebenspre-
chen (Near End CrossTalk, NEXT, und Far End CrossTalk, FEXT). Ein typisches Stdrszenario
ist in Abbildung 24 dargestelit.

Kabelbiindel
Sender \ \\ » Empfanger
FEXT
NEXT /

Abbildung 24: Nah- und Fernnebensprechen bei drahtgebundener Ubertragung

NEXT-Stérungen werden durch Systeme induziert, die sich am gleichen Ende des Kabels be-
finden. Wahrend das Nahnebensprechen nicht von der Lange der Ubertragungsstrecke abhangt,
sinkt die Kopplungsdampfung linear mit der Frequenz etwa 15dB pro Dekade [30]. Der Einflul3
dieser Stérungen kann prinzipiell dadurch reduziert werden, dal3 die benachbarten Sender und
Empfanger zur gleichen Zeit nicht im selben Frequenzband senden. Ist eine Frequenztrennung
nicht moglich, missen Echokompensationsverfahren eingesetzt werden, um die Reflexionen
des Sendesignals an der Hybridschaltung (Gabel schaltung) zu eliminieren.
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Abbildung 25: Prinzipielle Anordnung eines Echokompensators

Bel bekannter Impulsantwort der Hybridschaltung konnen die Stérungen durch einen geeigne-
ten Echoentzerrer beseitigt werden [31], [32]. Sendet hingegen der Sender nicht im gleichen
Frequenzband wie der Empfanger, so konnen die NEXT-Stérungen mit einem Bandpal3filter
weitgehend eliminiert werden [22]. Von FEXT-St6rungen spricht man, wenn der Stérer und das
gestdrte System jeweilsam anderen Ende des K abel s angeordnet sind. Die Kopplungsdampfung
sinkt bei FEXT ebenfallslinear mit der Frequenz und betrégt etwa 20dB pro Dekade, sie hangt
jedoch aufgrund der Kabeldampfung von der Lange der Ubertragungsstrecke ab [30].

2.3.2.2 Bitzuweisungsalgorithmen

Aufgrund der frequenzabhéngigen Kanaldampfung wird bel drahtgebundenen OFDM-Syste-
men nicht allen Symbolen die gleiche Anzahl der Bits zugeordnet. Jedem Trager wird in Ab-
hangigkeit vom jeweiligen SNR die Anzahl der Bits zugewiesen, die mit der geforderten
Bitfehlerwahrscheinlichkeit Ubertragen werden kann. Bel ADSL wird as Signalraumkonstella-
tion M-QAM verwendet (M bezeichnet die Anzahl der diskreten Zusténde im Signalraum und
bestimmt somit die Granularitét der jeweiligen QAM-Konstellation pro Tréger). Unter der An-
nahme einer 1CI- und ISI-freien Ubertragung konnen die Untertrager als voneinander entkop-
pelte M-QAM-Systeme betrachtet werden. Jedem Trager kann daher in Abhéngigkeit von der
geforderten Bitfehlerwahrscheinlichkeit BER (107 bei ADSL) und dem jeweiligen SNR, die
Anzahl der Bits R, anhand der Kanalkapazitét bei Eintrager-QAM-Ubertragung zugewiesen

werden [27]:
R, = Id — Rk 4
K = : (2.39)

-1 2
[Q "(BER)]

Mit Q_l(...) ist die Inverse der Gaul’ schen Fehlerfunktion bezeichnet, Id(-) ist der Logarith-
mus zur Basis 2 und SNR, bezeichnet das dem k-ten Trager zugehorige SNR. Mit (2.39) wird
die maximal erreichbare Datenrate anhand der vorgegebenen Bitfehlerwahrscheinlichkeit in
Abhéangigkeit von SNR, bestimmt, wobei eine Verdnderung um 1 Bit pro Subsymbol jeweils
einer SNR-Verdnderung von 3 dB entspricht. In der Praxis wird jedoch ein umgekehrter Weg
beschritten: Anstatt die Datenrate anhand einer fest vorgegebenen Bitfehlerrate zu errechnen,
werden iterativ bei einer vorgegebenen Datenrate digjenigen Tréger belegt, die ab einer wahl-
baren SNR-Schwelle (sog. Water Level) die erforderliche Bitfehlerrate garantieren. Da dieser
Vorgang mit einem sukzessiven ,,nachgief3en” der Bits vergleichbar ist, hat sich fir diese Art
der Algorithmen in der Literatur der Name Water-Fill-Algorithmus eingebirgert [1].
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Abbildung 26: Water Fill-Schwelle

In [1] wurde zur Ratenadaption der Hughes-Hartogs-Algorithmus vorgeschlagen, bei dem die
Bits auf die Subsymbole verteilt werden, bis die vorgegebene Datenrate erreicht ist. Die Aus-
wahl der Subsymbolewird anhand der minimalen zusétzlichen Sendel ei stung unter Berticksich-
tigung der erforderlichen Bitfehlerrate getroffen, wobel in jedem Iterationsschritt eine
Umesortierung der bereits zugewiesenen Bits stattfinden kann. Ein weiterer Algorithmus, der als
Parameter sowohl die Sendeleistung als auch die Ratenverteilung verwendet, wurde in [34] an-
gegeben. Ein in [35] vorgeschlagener Algorithmus geht direkt von der Formulierung in (2.39)
aus. Bel als konstant angenommener Sendeleistung pro Tréger und bekannter Storleistung wird
die Ratenverteilung iterativ Uber die Water Fill-SchwelleT" (sog. SNR-Gap) anhand der Kanal-
kapazitdt vorgenommen. Werden zur Datentibertragung B Trager verwendet (unter Ausblen-
dung der N-1-B Trager, fals BER>1O'7), so wird pro Iterationsschritt i die Datenrate

B-1 SNR
R =Y round[|d[1+ - /foﬂ (2.40)

k=0 10

erreicht. Die Rundungsoperation ist notwendig, damit nur eine ganzzahlige Anzahl der Bits pro
Trager errechnet wird. Ist am Ende der Iterationen die gewtinschte Datenrate erreicht, so muf3
zusétzlich die Sendeleistung pro Tréger derart skaliert werden, damit auch dort die geforderte
Bitfehlerwahrscheinlichkeit erzielt ist. Im ADSL-Standard darf die zusétzliche Skalierung der
Sendeleistung im Bereich +/- 2,5dB liegen [18]. Der Parameter I mul3 am Anfang der Iteration
festgelegt werden. Er setzt sich aus einer Systemreserve v,,,, die notwendig ist, um unberick-
sichtigte Storeinfllisse zu erfassen, und aus einem eventuellen Codierungsgewinn vy, der durch
Verwendung etwaiger Codes erzielt werden kann, zusammen [33]:

98
Fgg = o+ Im— e (2.41)

Die Systemreserveist ein frei wéhlbarer Parameter und hangt sowohl von der gewtinschten Da-
tenrate als auch vom erzielten Codierungsgewinn ab. Diese Grof3e liefert eine Aussage Uber die
Robustheit des Systems. Im Rahmen dieser Arbeit wurden y,,,=6dB und y.=0dB angenommen,
zur Bestimmung der Bitverteilung wurde der Algorithmus (2.40) verwendet. In Abbildung 27
ist die resultierende Bitverteilung fir eine homogene Ubertragungsstrecke (3km,
E<s/Ny = 30dB) dargestelit.
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Abbildung 27: SNR-Verlauf und die dazugehdrige Bitverteilung

2.3.2.3 ADSL-System

Bei ADSL findet, wie bei allen drahtgebundenen Systemen, die Ubertragung im Basisband
statt. Die Ubertragung ist bidirektional und ausschlieflich Punkt-zu-Punkt orientiert. Die we-
sentlichen Eigenschaften des ADSL-Systems bei Frequenzgetrenntlage (sog. asynchroner Be-
trieb) fur Upstream- und Downstream-Ubertragung sind in Tabelle 6 zusammengefalit [36].

Tabele6: ADSL: OFDM-Parameter

Parameter Downstream Upstream
Anzahl der Tréger N 256 128
DFT-Lange 256 128
Bandbreite f, = 1/T 1,104MHz 288kHz
Nutzsymboldauer T 231,8us(256-T) 444.41s (128 - T)
Cyclic Prefix Tp 289us(32-T) 52us(15-T)
Abstand zwischen den 4,3125kHz 2,25kHz
Tragern A¢

Eine prinzipielle Struktur bei ADSL-Ubertragung veranschaulicht Abbildung 28.
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Abbildung 28: Prinzipielle Struktur einer ADSL -Ubertragungsstrecke

Nach der Codierung (Reed Solomon) wird jedem einzelnen Trager eine M-QAM-Konstellation
zugewiesen. Die Anzahl der Bits hangt von der Bitload-Tabelle ab, in der die Ratenverteilung
abgelegt ist. Danach wird die Sendeleistung skaliert, die so entstandenen Symbole werden mit-
tels IDFT moduliert und, nach der Anfligung des Cyclic Prefix, zum Analogteil weitergeleitet.
Am Empfanger wird zunéchst die Echokompensation durchgefihrt, es folgt dann die Verkdr-
zung der Kanaimpulsantwort im Zeitbereich. Nach dieser Operation wird das Cyclic Prefix ent-
fernt und das so entstandene Signal wird demoduliert und entzerrt.

2.3.24 Sende- und Empfangsstruktur
Aufgrund der Basisbandibertragung mufd die Struktur des in Abbildung 10 dargestellten
OFDM-Modulators derart verandert werden, dal? an dessen Ausgang ein reelles Basisbandsi-
gnal entsteht. Da das Spektrum einesreellen Zeitsignals konjugiert gerade Symmetrie aufweist
[2], gilt fir das |-te, dem k-ten Trager zugeordnete Symbol X',  im Frequenzbereich bei N
Trégern [5]

Xll, N/2—-k = X*|7 ko k= 1, ,N/2— 1

Xik=X pk=1,..N/2-1
X'\ 0= Real{X, o}

X', ns2= Imag{X, o}

(2.42)

Ein reelles Basishandsignal kann daher durch eine Spiegelung der ersten N/2-Symbole unter
gleichzeitiger Konjugation realisiert werden, wobei das erste Symbol in Real- und Imaginartell
aufgeteilt wird. Bei ADSL werden N/2 = 256 Kandle mit einem Fregquenzabstand von
4,3225kHz verwendet [18]. Mit der DFT-Matrix aus (2.18) und einer nach (2.19) formalen Be-
rucksichtigung des Cyclic Prefix kann fir die zeitdiskrete Realisierung eines Basisband-
OFDM-Modulators die in Abbildung 29 dargestellte Struktur angegeben werden.
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Abbildung 29: Prinzipielle Struktur eines Basisband-OFDM-Modulators

Die mathematische Beschreibung des OFDM-Ausgangssignals s, aus Abbildung 29 kann fir
die angegebene Struktur direkt aus Abschnitt 2.2.2 Gbernommen werden. Am Empfanger wird
zundchst mittels TEQ die Kanalimpulsantwort h = [h,, ..., h,1 in die effektive Kanalim-
pulsantwort hyg = [hegs g -5 Negf, p_1] transformiert. In der Empfangsfilterbank wird eine
inverse Operation zu der in der Sencfefilterbank durchgeftihrt. Nach der Entfernung des Cyclic
Prefix gemal3 Abbildung 11 werden die Symbole einer DFT-Filterbank zugefthrt und an ihrem
Ausgang wieder zusammengesetzt, wobel das erste Symbol wieder aus dem empfangenen O-ten
und N/2-ten Symbol entsteht (siehe Abbildung 30).

Fur das empfangene Signal gelten sinngemal3 die in Abschnitt 2.2.2 hergeleiteten Zusammen-
hange. Ist die effektive Kanalimpul santwort nicht lénger a's das Cyclic Prefix, so gilt auch der
Zusammenhang aus (2.28) und das empfangene Signal kann mit Hilfe des FBE im Frequenzbe-
reich entzerrt werden. Dabel werden die Symbole mit komplexen Koeffizienten skaliert (d.h.
die Amplitude wird unter zusétzlicher Rotation im Signalraum verstarkt). Eine Verbesserung
des SNR kann dadurch jedoch nicht erreicht werden. st die effektive Impulsantwort 1&nger as
das Cyclic Prefix, so sind die empfangenen Signale nicht mehr orthogonal zueinander und es
treten sowohl I1CI- als auch 1SI-Verzerrungen auf, die vom FBE prinzipiell nicht beseitigt wer-
den kénnen. Diese Verzerrungen sind um so gravierender, je mehr Restkanalenergie auf3erhalb
des Schutzintervalls verteilt ist. Eine ausfuhrliche Analyse der hierbel auftretenden Effekte fin-
det sichin [8].
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Abbildung 30: Prinzipielle Struktur eines OFDM-Empfangers im Basisband

Neben der IClI- und | SI-Leistung haben die Kanaldampfung und die zusétzlichen Storleistungs-
dichten einen wesentli cheQ EinfluR auf das SNR. Wird ein weil3es, unkorreliertes Gaul3rauschen
Ny = [N, g ..., N y_1] angenommen, so ergibt sich mit (2.29) fur Y g am Ausgang des
FBE (genaue Kenntnis des KanalUbertragungsfunktion H = [H,, ..., Hy _ 4] vorausgesetzt):

-1
Ho O O Ho O O XI,O NI,O
Yege 1= |0 ... 0 0.. O U Bl ' (2.43)
. O HN—l N O HN—l Xl,N—l Nl,N—l

Mit Hilfe der Matrixnotation kann (2.43) abkirzend wie folgt geschrieben werden:

-1 -1
Yege | = He HeX +HEN,. (2.44)
Mit H ist die Matrix
Ho O ©
He=10 ... 0 (2.45)
. 0 HN—l

bezeichnet. Sind di elBetrége von H, klein (starke Kanaldampfung), so fiihrt die Multiplikation
mit der Inversen H, (falls diese existiert) zu einer grof3en Rauschverstérkung. Sind ferner die
Kanal koeffizienten nur néherungsweise bekannt bzw. treten bei der Inversion von Hg numeri-
sche Ungenauigkeiten auf, so fuhrt dies zu einer weiteren Verschlechterung des SNR. Diese
Problematik kann umgangen werden, falls der FBE mit Hilfe des LMS-Algorithmus imple-
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mentiert wird [45]. Eine prinzipielle Struktur einer solchen Ldsung (fur den k-ten Trager) istin
Abbildung 31 veranschaulicht.

Yik jf %'

ZFA € k

Abbildung 31: Adaption eines Entzerrers mit Hilfe des LM S-Algorithmus

Die Adaption der Entzerrerkoeffizienten wird mit Hilfe des Zero Forcing-Algorithmus (im
Bild mit ZFA bezeichnet) gemal}

FBE,, 1 = FBE, , + e (X Lk. (2.46)

durchgefihrt. Mit e, | ist der im I-ten Iterationsschritt entstehende Fehler bezeichnet, W ist ein
» Vergessenheitsfaktor”, der die weiter zurlickliegenden Ergebnisse gewichtet.

24 Zusammenfassung

Werden bei einer Multitrégertbertragung zeitlich nicht Gberlappende Impulse verwendet, so
|&3t sich die Modulation und die Demodulation durch eine IDFT- bzw. DFT-Filterbank reali-
sieren. Voraussetzung hierfir ist jedoch eine Periodizitét des empfangenen Signals. Diese wird
durch das Anfligen eines zyklischen Schutzintervalls (Cyclic Prefix), das aus einer Kopie der
letzten p Abtastwerte des zu Ubertragenden Signals besteht, hergestellt. Ein derartiges System
wird als OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) bezeichnet.

In diesem Kapitel wurde auf die Grundlagen von OFDM eingegangen. Neben einer zeitkonti-
nuierlichen Darstellung ist insbesondere die beschriebene zeitdiskrete Darstellung eines
OFDM-Systems von Bedeutung, weil sieim Rahmen dieser Arbeit ausschlief3lich verwendet
wird. Diesen grundlegenden Aspekten folgte eine Beschreibung der OFDM-Systeme sowohl
fur die drahtlose als auch fiir die drahtgebundene Ubertragung.

Die drahtlose OFDM-Ubertragung wurde am Beispiel des Hiperlan Typ 2-Systems diskutiert.
Insbesondere ist das dort beschriebene Modell eines Funkkanals von Bedeutung, weil esim
Rahmen dieser Arbeit verwendet wird.

Zur Beschreibung der drahtgebundenen OFDM -Ubertragung wurde das ADSL -System heran-
gezogen. Aufgrund der Notwendigkeit der Erzeugung von reellen Basisbandsignalen wird dort
im Unterschied zu einer OFDM-Funkibertragung das Modulationsschema derart ausgefiihrt,
dal3 am Ausgang des Modulators ein reelles Signal entsteht. An einem Beispiel wurde ferner
eine weitere Besonderheit des ADSL -Systems verdeutlicht: Da die Impulsantwort einer draht-
gebundenen Ubertragungsstrecke zeitinvariant ist, wird dort zu Beginn einer Ubertragung je-
weilsdie Datenrate in Abhangigkeit von SNR bestimmt, was zu einer effizienteren Nutzung der
verfugbaren Bandbreite fihrt.
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3 Referenzdatenfreie Kanalschatzung und Entzerrung

In diesem Kapitel wird auf Verfahren zur referenzdatenfreien Kanal schdtzung und Entzerrung
eingegangen. In Abschnitt 3.1 wird der Begriff , referenzdatenfrei noch einmal erklart und es
werden, basierend auf dem geschichtlichen Hintergrund, die wichtigsten Verfahren zusammen-
gefaldt. In Abschnitt 3.2 werden die Verfahren fir die referenzdatenfreie Entzerrung beschrie-
ben. Auf die referenzdatenfreie Kanal schétzung auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung
wird in Abschnitt 3.3 eingegangen. In Abschnitt 3.4 steht die referenzdatenfreie Kanal schét-
zung fir OFDM-Ubertragung im Vordergrund. Die wesentlichen Ergebnisse dieses Kapitels
sind in Abschnitt 3.5 zusammengefalit.

3.1 Einfuhrung

Wird ein Signal Uber ein lineares, zeitvariantes System Ubertragen, so kdnnen die entstandenen
Verzerrungen am Empfanger durch einen Entzerrer reduziert werden. Um die Entzerrerkoeffi-
Zienten zu bestimmen, kénnen empfangsseitig bekannte Referenzdaten (sog. Trainingssequen-
zen) Ubertragen werden. Problematisch dabei ist jedoch, daR die Ubertragung von
Referenzdaten zu einer Senkung der effektiven Datenrate fuhrt. Aus diesem Grund werden, wie
beispielsweise bel dem Hiperlan/2-System [64], mdglichst kurze Referenzdatenfolgen Ubertra-
gen. Dies fuhrt jedoch dazu, dal? eine genligend genaue Entzerrung bereits im Falle relativ
schwach zeitvarianter Ubertragungskanale nicht immer gewahrleistet ist [85]. Darliber hinaus
ist eine moglichst genaue Kenntnis der Kanalimpulsantwort fr diein letzter Zeit immer wich-
tiger werdenden adaptiven Ubertragungssysteme von entscheidender Bedeutung [138], [146].
Aus diesem Grund ist das Interesse an Verfahren stetig gewachsen, die eine referenzdatenfreie
Entzerrung oder Kanal schétzung ermoglichen [67], [147].

In Abbildung 32 ist die prinzipielle Struktur von referenzdatenbasierten und referenzdatenfrei-
en Systemen dargestellt. Sind dem Empfanger die zu Ubetragenden Daten bekannt, so ist das
System zuganglich: Der Betrag und die Phase der Kanalimpulsantwort kann z. B. anhand des
Kriteriums des minimalen mittleren quadratischen Fehlers (MMQF) [2] geschétzt werden.
Werden keine Referenzdaten Ubertragen, so ist das System unzuganglich: Zur Schétzung der
Entzerrerkoeffizienten oder der Kanalimpulsantwort steht lediglich das empfangene Signal zur
Verflgung.

Zugangliches System Unzugangliches System
Nk | Nk ;
Xk hk ] i
. T Referenzdaten -
[ no T

Abbildung 32: Gegentberstellung der Systeme: a) Referenzdatenbasiertes System, b)
Referenzdatenfreies System
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In den ersten Arbeiten von Sato [68], Godard [69], Benveniste [70] und Treichler [72] wurde
die Problematik der referenzdatenfreien Entzerrung untersucht. Dabel werden die Entzerrerko-
effizienten adaptiv mit Hilfe eines geeigneten Gradientenalgorithmus nachgefihrt. Diese Ad-
aption kann sowohl im Symboltakt als auch im hohen Takt nach einer Uberabtastung des
empfangenen Signals durchgefiihrt werden [82]. Das wesentliche Problem dieser Verfahren ist
jedoch deren langsame K onvergenzgeschwindigkeit [99].

Diese Konvergenzproblematik kann grofdtenteils vermieden werden, falls zundchst die Ka-
nalimpul santwort geschétzt wird [99]. Dieser Ansatz ist insbesondere fur die Systemadaptivitét
von Bedeutung, welil dort stets die Kenntnis der Kanalimpulsantwort bendtigt wird. Um diese
zu schétzen, steht jedoch nur die statistische Information zur Verfigung, die das empfangene
Signal beinhaltet. In den ersten Arbeiten von Tugnait [73] und Giannakis [74], [75] wurden
Verfahren vorgeschlagen, mit denen die Kanalimpulsantwort auf der Basis von Statistiken ho-
herer Ordnung geschétzt werden kann. Dazu werden zunéchst sog. Kumulanten dritter und ho-
herer Ordnung gebildet [75] mit der charakteristischen Eigenschaft, dal3 sie flr gaul3verteilte
Prozesse identisch null sind [76]*. Dies ist dann von Vorteil, wenn die tibertragenen Signale
nicht gaul3verteilt sind (z.B. GSM [78]). Das additive Gaul3rauschen beeinfluf3t dort die Schét-
zung nicht. Anders verhdlt es sich bel Multitrégersignalen. Da diese ndherungswei se gauldver-
teilt sind [77], sind hier prinzipielle Konvergenzprobleme zu erwarten. Aus diesem Grund wird
im Rahmen dieser Arbeit nicht auf Verfahren eingegangen, die auf Statistiken htherer Ordnung
basieren. Eine Ubersicht hierzu findet sich z.B. in [76].

Zur referenzdatenfreien Schéatzung der Kanalimpulsantwort fir Multitrégeribertragung stehen
daher lediglich Statistiken zweiter Ordnung des empfangenen Signals zur Verfligung. Das prin-
zipielle Problem dabei ist jedoch, dal3 im Falle von stationdren Signalen die Statistiken zweiter
Ordnung keine Information tiber die Phase des Ubertragungssystems beinhalten.

1991 zeigte Gardner [80], dal3 eine vollstandige Schétzung der Kanalimpul santwort auf der Ba-
sisvon Statistiken zweiter Ordnung dann durchgefiihrt werden kann, wenn das empfangene Si-
gnal zyklostationar ist?. In Abbildung33 ist diese Eigenschaft am Beispiel der
Autokorrel ationsfunktion eines Zufall sprozesses veranschaulicht.
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Abbildung 33: Autokorrelationsfunktion a) eines stationdren b) eines zyklostationaren
Prozesses (jeweils 100 Mittelwerte)

Die zur Kanalschatzung notwendige Zyklostationaritét kann empfangseitig durch Uberabta-
stung herbeigefihrt werden. Das erste Verfahren, das auf diesem Ansatz basiert, wurde von

1. Diesgilt bel Momenten héherer Ordnung nicht. Diese verschwinden bei symmetrischen
Verteilungsdichtefunktion nur dann, wenn die Ordnung ungeradeist [ 76].
2. Indieser Arbeit wurden jedoch Referenzdaten zur Kanal schétzung herangezogen.
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Tong in 1991 verdffentlicht [81]. Diese Arbeit begriindete eine Reihe von Methoden, die sich
in die folgenden Klassen unterteilen lassen:

1. deterministisch und

2. statistisch.

Bei den deterministischen Verfahren wird keine a priori Kenntnis der statistischen Eigenschaf-
ten (z. B. die Struktur der Kovarianzmatrix) des gesendeten Signals ausgenutzt. Wichtige Ver-
treter dieser Verfahren sind der Maximum Likelihood-Ansatz [92] (die Kanalimpulsantwort
wird mit Hilfe der detektierten Daten geschétzt) sowie die Cross Relation (CR)-Methoden [94],
[95].

Die statistischen Verfahren hingegen basieren auf einer expliziten Ausnutzung der statistischen
Eigenschaften des empfangenen Signals. Auch hier sind Maximum Likelihood-M ethoden mog-
lich, mehr Bedeutung erlangten jedoch die von Tong begrindeten Momentenmethoden [97],
[98] und vor alem die Subraummethoden [99], die as eine Unterklasse der Momentenmetho-
den verstanden werden konnen [67]. Der Grund fir die Bedeutung der Subraummethoden ist
dieim Vergleich zu den anderen Momentenmethoden hohere Konvergenzgeschwindigkeit so-
wie der etwas geringere |mplementierungsaufwand.

Anstatt die Zyklostationaritat am Empfanger durch Uberabtastung zu erzeugen, kann diese auch
sendeseitig herbeigefuhrt werden. Eine Mdglichkeit hierzu besteht in der Verwendung einer pe-
riodischen Modulation, wievon Serpendinin 1998 vorgeschlagen [84]. Ein weiterer Ansatz, der
von Giannakis in 1997 veroffentlicht wurde, basiert auf einer sendeseitigen Einfligung von pe-
riodischen Nullfolgen durch eine geeignete Filterbank [83]. Als eine Modifikation dieser Me-
thode schlug Tsatsanisin 1997 vor, die zu tbertragenden Datenbl 6cke zu wiederholen [87].
Erst in 1999 wurde von Heath [88] die durch das zyklische Intervall in OFDM-Systemen her-
beigefiihrte Zyklostationaritat zur referenzdatenfreien K anal schétzung herangezogen. Ahnliche
Ansédtze wurden etwa zeitgleich von Muguet vorgestellt [89], [90].

Unabhangig von dem gewahlten Verfahren zur referenzdatenfreien Schdtzung der Kanalim-
pulsantwort oder der Entzerrerkoeffizienten ist die Schétzung prinzipiell bis auf einen (kom-
plexwertigen) multiplikativen Faktor mdglich, der referenzdatenfrei nicht aufgel st werden
kann [88]. Diese Eigenschaft bedeutet, dal3 das entzerrte Signal eine (konstante) Phasenver-
schiebung und Amplitudenskalierung aufweist. Beide kénnen jedoch stets durch eine emp-
fangsseitige Regelung eliminiert werden [87].

3.2 Referenzdatenfreie Entzerrung
Bel einer referenzdatenfreien Entzerrung des empfangenen Signals werden die Entzerrerkoef -

fizienten mit Hilfe einer Fehlerfunktion W nachgefihrt. In Abbildung 34 ist eine prinzipielle
Entzerrerstruktur dargestellt.

—» h ¥ %
A

P(yk)

Abbildung 34: Prinzipielle Struktur der referenzdatenfreien Entzerrung

Mit dem Empfangsvektor r, = [r,, ..., _,] und dem Vektor der Entzerrerkoeffizienten
Ok = [9 o --» Ok m] lautet die Adaptionsgleichung flr die Koeffizienten des Entzerrers
[104]:
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gn +1 = gn + l'L\P(yk)rn>l< ' (31)

Mit u ist die Schrittweite bezeichnet.

Eine der ersten Formulierungen fur die Fehlerfunktion ‘¥ (y,) geht auf Sato zurtick [68]. Bei
diesem Algorithmus, der in der Originalarbeit auf PAM-Signale angewendet wurde, lautet die-
Se

Wy = y—vsign(yy) ,v = E{|dk|2}/E{|dk|} : (3.2

In der Fehlerfunktion tritt neben dem empfangenen Signal auch die statistische Information
Uber das gesendete Signal auf. Problematisch bei dem Sato-Algorithmus sind die schlechten
Konvergenzeigenschaften aufgrund der stark ausgepragten lokalen Minimavon ‘¥ (y, ) [104].
Dieser Algorithmus kann daher nur dann eingesetzt werden, wenn das Empfangssignal zuvor
genligend genau vorentzerrt worden ist.

Eine weitere Klasse referenzdatenfreier Entzerrverfahren ist durch die entscheidungsriickge-
koppelte Wah! der Fehlerfunktion gegeben:

(Y = WY - (Y~ d) . (33)

Mit dy ist der detektierte Abtastwert bezeichnet. Mit der Gewichtungsfunktion w(y, ) wird der
Modus des Algorithmus' festgelegt. Ist w(y,) = 1, sowird das Verfahren als Decision Direc-
ted-Algorithmus bezeichnet. Problematisch bei diesem Ansatz ist jedoch, dal3 Falschentschel-
dungen zu einer signifikanten Verschlechterung der K onvergenzeigenschaften fihren. Auch bei
diesem Algorithmus mui3 das empfangene Signal daher bereits relativ gut vorentzerrt sein.
Wahlt man die Gewichtsfunktion jedoch derart, dal3 nur die richtig detektierten Daten zur Ak-
tualisierung der Fehlerfunktion herangezogen werden, so lautet w(y, ) :

1, falls sign(y,—di) = sign(y,—By,) .B>0
0, sonst |

wW(yy) = { (3.4)

In diesem Fall spricht man von Stop-And-Go-Algorithmus[107]. Problematisch bei diesem Al-
gorithmusist die u. U. sehr langsame Konvergenzgeschwindigkeit. Der Algorithmus ,, wartet"
mit der Adaption solange, bis ein korrekt detektierter Abtastwert zur Verfligung steht.
Aufgrund der Konvergenzproblematik bel den beschriebenen Verfahren wird in praktischen Sy-
stemen haufig der Godard- bzw. der Constant Modulus-Algorithmus (CMA) eingesetzt [69],
[72], [142]. Bel dem Godard-Algorithmus lautet die Fehlerfunktion [52]:

¥ = Vivd® (P -Ry) . Ry = Ef|d*P1/Ef|d " (35)

Zur Dimensionierung der Fehlerfunktion wird hier neben der statistischen Information tber das
gesendete Signal auch die Statistik des empfangenen Signals verwendet. Die Momentenord-
nung wird durch eine adaquate Wahl von p bestimmt. So kann auch die Statistik héherer Ord-
nung zur Entzerreradaption indirekt herangezogen werden. Fir den Speziafall p = 2 entsteht
der Constant Modulus-Algorithmus (CMA) [106].

Der wesentliche Grund fir die Bedeutung des Godard-Algorithmus bzw. des CMA sind deren
gute Konvergenzeigenschaften, obwohl auch hier mehrere lokale Minima méglich sind [145].
Diese Algorithmen kénnen ferner auch zur Entzerrung von hoherstelligen Signalraumkonstala-
tionen, wie z.B. QAM, herangezogen werden [108]. Nachteilig ist jedoch, dal? auch bei diesen
Algorithmen das empfangene Signal vorentzerrt sein mul3.

Die Vorteile der Algorithmen zur referenzdatenfreien Entzerrung liegen vor allem bei der ein-
fachen Implementierung und bei einem relativ geringen Implementierungsaufwand. Der we-
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sentliche Nachteil dieser Algorithmen ist deren sehr langsame und, falls die Fehlerfunktion
mehrere lokale Minima aufweist, ungewisse Konvergenz. Diese Algorithmen kdnnen daher le-
diglich zu einer referenzdatenfreien Nachfihrung der Entzerrerkoeffizienten bel relativ
schwach zeitvarianten Ubertragungskandlen herangezogen werden, wobei das Signal bereits
vorentzerrt sein muf3. Aufgrund dieser Charakteristika sind diese Algorithmen nur bedingt ein-
setzbar, falls eine vollstandig referenzdatenfreie Lsung bei gleichzeitig sicherer Konvergenz
angestrebt wird. Eine detaillierte Untersuchung der Eigenschaften von Verfahren zur referenz-
datenfreien Entzerrung findet sich z.B. in [107].

3.3 Referenzdatenfreie Kanalschétzung

3.3.1 Kanalschatzung auf der Basis von Uber abtastung

Wird am Empfénger die Abtastrate des empfangenen Signals um den Faktor M erhéht, so kann
das resultierende Ubertragungssystem als ein Ensemble von M parallelen Ubertragungssyste-
men interpretiert werden, denen jeweils ein Ubertragungskanal zugeordnet ist. In Abbildung 35
ist ein solches Multikanal szenario veranschaulicht.

Nk.0
Xk,0
k.0 4%—?3’&0

Ni1
dy XK1
hi1 —» VK1
Nk M-1
. Xk,M-1
—» hgma —> Yk M-1

Abbildung 35: Multikanalmodell nach einer Uberabtastung

Fur jedes empfangene Tellsigna vy, ;, i=[0, .., M-1], |a3 sich bei Berlcksichtigung der
Rauschprozesse n, ; die folgende Relation angeben [95]:

p-1
Yii = 2 hi O+ Ny - (3.6)

Dabel bezeichnet p diemaximaleAnzahI der Koeffizienten der jeweiligen Teilkanalimpul sant-
worten h; hi g - hy

Werden N aufe| nanderforgende dem i-ten Kanal zugehtérige Abtastwerte zu einem Vektor
Yii = Yoo Yiio N+1] zusammengefaldt, so a3t sich dieser mit Hilfe der N x (N + p)
Kénalfaltuﬁgsmatrlx

hiog .. p_g O

0 hg .. hps0 37

wie folgt darstellen [99]:
Yii = Hidgi+tng;. (3.8)
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Dabei bezeichnen dy ; = [dy i, .o e j_ny_pl' UNd Ny = [N oo oo gl jEWELS

den Vektor der dazugehdrigen Abtastwerte des Sendesignals und des Rauschprozesses.
Werden alle Mef3werte zusammengefaldt, so folgt:

yi = Hd j+ny ;. (3.9)

Mity, = [yl o - ,yl M — 1]T ist der Vektor der Abtastwerte des empfangenen Signals be-
zeichnet, bestehkend aus den Subvektoren y, ;, die dem i- -ten Kanal zygeordnet sind. Der
Rauschvektor n;” wird analog gebildet. Die Matrix H = [HO, .. H,\,I 1] istdieresultieren-
de Kanalfaltungsmatrlx der Dimension MN x (N +p—-1).

Die wesentliche V oraussetzung daf tr, dal? die Kanalimpul santwort referenzdatenfrei geschétzt
oder direkt entzerrt werden kann, ist die Rangvollstandigkeit von H [99]. Werden die Teilim-
pulsantworten h; in den Z-Bereich transformiert

p-1

hi(z) = 2 h 2", (3.10)
k=0

so bedeutet diese Forderung, dai? die folgenden Bedingungen fir eine Identifizierbarkeit der
Kanalimpul santwort erfullt sein missen [99], [102]:

1. die Polynome h;(z), i = 0, ..., M —1 haben keine gemeinsamen Nullstellen,

2. mindestens ein Polynom hat den Grad p—1,

3. NistgroRerasp-1.

Diese V oraussetzungen beschréanken die moglichen Klassen von Kanden, die basierend auf ei-
ner Uberabtastung des empfangenen Signals referenzdatenfrei geschitzt bzw. direkt entzerrt
werden konnen. Diesen Forderungen liegen jedoch auch keine Annahmen Uber die statistischen
Eigenschaften des Sendesignals zugrunde. Werden Verfahren angewendet, die die statistische
Struktur des Sendesignal sausnutzen, ist dort lediglich vorauszusetzen, dal3 die K ovarianzmatrix
des Sendesignals rangvollstandig ist (in der Literatur oft als persistency of excitation bezeich-
net) [67]. Dies bedeutet, dal3 das Spektrum des (als unendlich lang angenommenen) Sendesi-
gnals an mindestens p — 1 Frequenzstellen (sog. Anzahl der Moden oder lineare Komplexitét)
nicht verschwindet. Werden hingegen deterministische Verfahren zur referenzdatenfreien Ka-
nalschdtzung herangezogen, so reichen diese Annahmen nicht aus. Die Mindestanforderung an
das gesendete Signal ist hier, dal’ die Anzahl seiner Moden nicht geringer als 2- (p—-1) +1
sein darf [95].

Um die wesentliche Problematik der referenzdatenfreien Kanalschdtzung auf der Basis von
empfangsseitiger Uberabtastung zu erlautern, wird im folgenden die in [99] vorgestellte Sub-
raummethode diskutiert. Ausgehend von (3.9) wird zunéchst die Autokorrel ationsmatrix von y;
bestimmt:

Ry = E{yiyi} = E{(Hdy; +n D(Hd + 0y )"} (3.11)

Unter der Annahme einer zeitinvarianten Impulsantwort des Ubertragungskanals kann (3.11)
wie folgt dargestellt werden:

R, = HRpH" +Ry. (3.12)

Mit R ist die (N+p—1)x (N +p—1) Autokorrelationsmatrix der gesendeten Datenfolge
bezeichnet, Ry, ist die Autokorrelationsmatrix des Rauschprozesses.

Sind die Matrizen R, Ry und H rangvollstandig, so besitzt die Matrix R, genau MN von
null verschiedene Eigenwerte Ay > A, > ... = Ay, _; Mit der Eigenschaft [99]:
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A>oy i =0..,p+tN=2

(3.13)
A =0y i=p+N-1 .. ,MN-1 .

Dies bedeutet, dal3 die ersten p + N — 1 Eigenwerte grof3er sind al's die Rauschvarianz. Der von

den dazugehdrigen Eigenvektoren aufgespannte Subraum S = [sy, ..., S, n_»] der Dimensi-

on MN x p+ N —1 wird daher as Signalraum (signal subspace) bezeichnet.

Die tbrigen Eigenwerte sind gleich der Rauschvarianz. Der von den dazugehorigen Eigenvek-

toren aufgespannte Subraum G = [gg, ..., Gy — p-NJ wird daher al's Rauschraum (noise sub-

space) bezeichnet. Dieser Subraum hat die Dimenson MN X MN —p—N + 1.

Wird die Autokorrelationsmatrix Ry mit Hilfe der beiden Subrédume beschrieben, so folgt:

- H, 2~~H
R, = S{diaghg, .... Ay, N_2}S +OnGG". (3.14)

Unter der Annahme, dal3 der Rauschraum orthogonal zu dem Signalraumist, sind die Eigenvek-
toren aus G orthogonal zu den Spaltenvektoren von H , d.h. [99]

g'H=0  0<i<MN-—p-N+1. (3.15)

Diese Orthogonalitét ist grundlegend fur die referenzdatenfreie Kanalschétzung. Ist einer der
Subraume bekannt, so &3t sich der andere Subraum stets bestimmen (bis auf eine Skalierungs-
konstante). Da der Signalraum gesucht wird (dieser enthélt die Kanalimpulsantwort), wird in
dem in der Originaarbeit [99] vorgeschlagenen Algorithmus davon ausgegangen, dald der
Rauschraum G bekannt ist.

Um den Signalraum zu bestimmen, wird zunéchst eine Toplitz-Matrix G; der Form (3.7) aus
den Eigenvektoren g; e G gebildet und die folgende quadratische Form minimiert:

q(h) = hQh". (3.16)
Die Matrix Q lafd sich aus

MN—-p—N

Q= 2 GG, (3.17)
i=0

bestimmen. Der Vektor h = [hy, ..., h,, _;] beinhaltet die Kanalimpulsantworten aller Teil-

kandle.

Bei der L 6sung der Minimierungsaufgabe muf3 eine zusétzliche Randbedingung beriicksichtigt

werden, um die Trivialosung h = 0 zu vermeiden. In der Originalarbeit [99] wurden zwel

Randbedingungen vorgeschlagen:

1. quadratisch: Minimierung von q(h) unter der Bedingung ||h|| = 1

2. linear: Minimierung von q(h) unter der Bedingung he = 1, wobei ¢ en beliebiger Vek-
tor der Dimension 1 x Mp ist

Wird die erste Mdglichkeit gewéhlt, soist die Losung der zu dem kleinsten Eigenwert gehdren-
de Eigenvektor von Q . Bei der zweiten Variante muf3 hingegen ein lineares Gleichungssystem
gel 6st werden.

Wird das beschriebene Verfahren zur Schitzung der Kanalimpulsantwort herangezogen, so
muli3 zun&chst die Matrix G (Rauschraum) geschétzt werden. Hierbei ist zusétzlich die Kennt-
nis der Ordnung der Kanalimpulsantwort notwendig. Um diese zu bestimmen, musseni.A. auf-
wendige statistische Tests durchgefihrt werden [67]. Zur Bestimmung des Rauschraums
mussen ferner die Varianzen der Rauschprozesse bekannt sein. Ist dies nicht der Fall, so kann
der Rauschraum z. B. aus den Eigenvektoren gebildet werden, die zu den kleinsten Eigenwerten
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gehoren. Diesfuhrt jedoch nur dann zum Erfolg, falls die Kanalimpulsantwort keine besonders
stark ausgeprégten Nullstellen aufweist. Weitere Voraussetzung ist, dal3 die Rauschprozesse
weil3sind. Ist diesnicht der Fall, so missen diein dem empfangenen Signal enthaltenen Rausch-
prozesse ,,weil3* gemacht werden. Dazu kann die Autokorrel ationsmatrix Ry gemalid

R, = Ry/2R, (RS (3.18)
transformiert werden [99]. Die Kanalimpulsantwort kann nun zwar geschétzt werden, die Au-
tokorrelationsmatrix der farbigen Rauschprozesse (d.h. solcher, die kein konstantes L eistungs-
dichtespektrum aufweisen) muf3 jedoch, zumindest ndherungsweise, bekannt sein.
Der Vortell der Subraummethode ist die im Vergleich zu den anderen bekannten statistischen
Verfahren zur referenzdatenfreien K anal schatzung, die auf empfangsseitiger Uberabtastung ba-
sieren, hohere Konvergenzgeschwindigkeit und die etwas verringerte Komplexitét [67].
Die verbleibende Komplexitét stellt dennoch ein grof3es Problem dar: Zundchst muf3 die Auto-
korrelationsmatrix R, geschétzt werden. Nach einer weiteren Bestimmung der Ordnung der
Kanalimpulsantwort erfolgt die Eigenwertzerlegung von Ry , Bestimmung der Eigenwerte und
der Eigenvektoren des Rauschraumes sowie die Formung der quadratischen Form (3.16). Je
nach gewahltem L dsungsweg erfolgt dann eine weitere Eigenwertzerlegung oder die L ésung ei-
nes linearen Gleichungssystems. Dieser enorme Rechenaufwand verbunden mit der Unsicher-
heit bezlglich der Konvergenz des Verfahrens steht einer praktischen Anwendung der
Algorithmen, die auf der empfangsseitig herbeigefihrten Zyklostationaritét basieren, im Wege.
In [52] wird diese Klasse der Algorithmen mit den folgenden Worten bewertet:
» The use of cyclostationarity for blind identification and equalization isin its early stages of
devel opement, and its commercial useis yet to be demonstrated” .

3.3.2 Kanalschatzung auf der Basis von Wieder holungscodierung

Die zur referenzdatenfreien Schéatzung der Kanalimpulsanwort notwendige Zyklostationaritét
der empfangenen Signale kann auch sendeseitig herbeigefiinrt werden. In [87] wurde dazu ein
Ansatz vorgeschlagen, der auf Wiederholungscodierung der zu Ubertragenden Datenbl 6cke be-
ruht. Abbildung 36 veranschaulicht die prinzipielle Systemstruktur.

Eingangs- o) wyy (n)
daten wi(in wo(n
—»! Blockbildung ——=| Wiederholung 3 A;fg‘gf;?gu‘:g wz(n)

Abbildung 36: Sendeseitige Herbeifiihrung der Zyklostationaritét durch
Wiederholungscodierung

Die Eingangsdaten werden zunachst um den Faktor M Uberabgetastet und zu Datenbl 6cken der
Lénge p zusammengefaldt. Diese Datenbldcke werden anschlief3end M -fach wiederholt, wo-
durch am Ausgang eine zyklische Datenfolge w,(n) entsteht. Im Falle einer zweifachen Wie-
derholung hat das Ausgangssignal beispielsweise diein Abbildung 37 dargestellte Struktur.

w(n-1 | w(n-1) w(n) w(n) w(n+1) | w(n+1

_________________

Abbildung 37: Datenstruktur bei einer zweifachen Wiederholung der Datenbldcke
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Mit w(n) = [wy g, ..., W, p_1]T ist der n-te Datenblock bezeichnet, der wiederholt wird. Im
folgenden wird vereinfachend angenommen, dal’ die Lange des Datenblocks gleich der Lénge
der Kanalimpulsantwort ist.

Wird diein Abbildung 37 dargestellte zyklische Datensequenz Uber einen zeitinvarianten Kanal
mit der Impulsantwort h = [hy, ..., hp_l] Ubertragen, so kann die (zyklische) Faltungsopera-
tion mit Hilfe der folgenden Faltungsmatrizen H und G beschrieben werden [87]:

hy O .0 0 hy_, h,
Lo g 0 G=|0 0 h_;.| (3.19)
hy_q - hg 0 0 .. 0]

Die Matrix H beschreibt die Faltung des betrachteten Symbolauschnitts mit der Kanalim-
pulsantwort. Die Nachschwinger, die durch vorangegangene Symbole verursacht sind, werden
von der Matrix G erfalét. In Abbildung 38 ist eine Faltungsoperation am Beispiel einer Ka-
nalimpulsantwort mit zwel Koeffizienten sowiedie Zuordnungvon H und G veranschaulicht.

—————————————————————————————

Abbildung 38: Faltungsprodukt

Mit diesen Definitionen konnen die beiden empfangenen Datenbldcke, die aus der Faltung der
in Abbildung 37 betrachteten Datenfolge w(n) mit der Kanalimpul santwort hervorgehen, wie
folgt dargestel It werden®:

y,(n) = [}’u(n)] — [ H }w(n)+ [G}w(n—l). (3.20)
Yp(n) H+G 0

Mit y,(n) ist der Signalanteil bezeichnet, der die Nachschwinger beinhaltet. y,(n) ist hinge-
gen der Signaanteil, der lediglich von der Kanalimpulsantwort und von dem aktuellen Daten-

block abhangt.
Wird das a s weil3 und unkorreliert angenommene Kanalrauschen durch den Vektor
n,y(n) = "u() (3.21)
Np(N)

beschrieben, so kann das empfangene Signal unter Berlicksichtigung des Rauschens wie folgt
ausgedriickt werden:

3. Um die Schreibweise zu vereinfachen, wird im folgenden am Sender und Empféanger der gleiche
Zé&hlindex verwendet.
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yo(n) = [ H }W(n)+[6}w(n—1)+ [nu(n)]. (3.22)
H+G 0 Np(N)
Die Autokorrelationsmatrix von y,(n) lal3t sich unter den Annahmen
E{wmw" ()} = E{w(n—-1w" (n—1)} = o5l
. . (3.23)
E{w(n-1)w (n)} = E{np(nny(n)} =0
wie folgt darstellen [87]:
L H H H
E{yz(n)y;'(n)} _ G\ZN' HH +GG HH+G) +
| (H+G)H" (H+G)(H+G)"
_ (3.24)
E{ny(mn5(n)} 0
0 E{np(Nnp(n)}

Mit c ist die Varianz der Sendedaten bezeichnet.
Die Annahmen (3.23) bedeuten im wesentlichen, dal’ die gesendeten Daten weil3 und unkorre-
liert sind. Das Rauschen ist ebenfalls unkorreliert, jedoch nicht notwendigerweise welil3.

I nteressant an dem Ergebnis &3 .24) ist vor allem die Struktur der dort auftretenden Submatrizen

(H+G)H" und H(H + G)
%
(H+G)H" = h;hg* O =8 (3.25)
hy_ihg* O ... O |
HH+e)' =| O O O (3.26)
‘o O o O

Mit O sind diefur diefol genden AusfUhrungen nicht relevanten Elemente bezeichnet.
Die erste Spalte von (H + G)H enthalt bere|ts die mit hy* skaierte Kanalimpulsantwort

h = [h,, p 11 . Die Submatrix H(H +G) hlngegenenthalt|ndererstenZe|Ied|ekon-
jugierte Kanallmpulgantwort h* = [hy*, ..., p 1*1, die mit ihren ersten Koeffizienten (h,)
skaliert ist.

Zur referenzdatenfreien Kanalschatzung mul3 lediglich die erste Spalte von (H + G) H™ bzw.
die erste Zeilevon H(H + G) geschétzt werden. Beide Submatrizen sind Teile der Autokor-
relationsmatrix des empfangenen Signals.

Eine wichtige Eigenschaft dieses Verfahrens ist, dal? alle Kanalklassen unabhangig von der
Nullstellenverteilung der dazugehorigen Z-Transformierten der Kanalimpulsantwort geschétzt
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werden koénnen. DarUber hinaus muf3 die Ordnung der Kanalimpulsantwort nicht a priori be-
kannt sein. Die Konvergenz ist daher gesichert, fals:
* hy# 0: diese Bedingung kann stets durch geeignete Synchronisation gesichert werden [87]
« die Autokorrelationsmatrix des Sendesignals rangvollstandig ist. Diese Bedingung bedeutet
u.a., daid die Daten redundanzfrei sind.
Ein weiteres (etwas Uberraschendes) Ergebnisist, dal3 bei der Schdtzung der Autokorrelations-
matrix des empfangenen Signals der von den weil3en und unkorrelierten Rauschprozessen ver-
ursachte Anteil bei den beiden Submatrizen (H + G)H und H(H + G)H verschwindet. Dies
bedeutet, dal? die unkorrelierten Rauschprozesse die Schéatzung im Idealfall (Ensemblemitte-
lung wiein (3.24)) nicht beeinflussen. Es kdnnen sogar korrelierte Rauschprozesse zugel assen
werden, sofern deren Korrelationslénge (d.h. die Anzahl der von null verschiedenen Koeffizi-
enten) nicht langer als ein Datenblock ist.
Aufgrund der Struktur der Daten kann die Kanalimpulsantwort auch mit Hilfe einer Subraum-
zerlegung geschétzt werden, wodurch eine im Vergleich zu (3.24) hohere Konvergenzge-
schwindigkeit erreicht werden kann [87]. Nachteilig ist jedoch vor allem die mit der
notwendigen Eigenwert- und Eigenvektorzerlegung verbundene hohe Komplexitét, die eine
praktische Implementierung fraglich erscheinen 1&/3t.

3.4 Referenzdatenfreie Kanalschatzung fir OFDM -Ubertragung

Aufgrund des bei OFDM-Systemen verwendeten zyklischen Schutzintervalls (Cyclic Prefix),
ist das gesendete Signal zyklostationar [88]. Da diese Eigenschaft bei einer Ubertragung uiber
lineare, zeitinvariante® Ubertragungskanal e nicht verlorengeht, ist das empfangene Signal eben-
falls zyklostationar [88], die Kanalimpulsantwort kann daher referenzdatenfrel geschétzt wer-
den.

In Abbildung 39 sind die Strukturen eines gesendeten OFDM-Symbols x(k) und eines nach ei-
ner Ubertragung iber einen linearen, zeitinvarianten Kanal empfangenen OFDM-Symbols
y(k) dargestellt.

_______________

2 x(k)
yc(k) ys(k)
________ A R U
Yk, 00 Yk, p-1 Yk,pr Yk,m+p-1 Yk,m+pr Yk, m+2p—1|
b) y(k)

Abbildung 39: Struktur eines OFDM-Symbols:. a) gesendetes, b) empfangenes OFDM-
Symbol

Der Symbolauschnitt x(k) reprasentiert das angefligte Schutzintervall (Cyclic Prefix), das
eine Kopie der letzten p Koeffizienten (xg(k)) ist.

4. Die Zeitinvarianz bezieht sich in diesem Falle auf die Dauer eines OFDM-Symbols.
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Die beiden Symbolauschnitte y (k) und yg(k), die x-(k) und Xg(k) zugeordnet sind, kénnen

mit Hilfe der Matrizen H und G wiefolgt dargestellt werden:
Yco(K) = HXc(K) + Gxg(k—1) + n(K) (3.27)
ys(K) = Hxg(K) + Gxp(k—1) + ng(K) . '

Mit xp(k) ist derjenige Symbolauschnitt bezeichnet, der xg(k) vorangestellt ist (siehe
Abbildung 39). Die unkorrelierten Rauschprozesse n-(k) und ng(k) sind Subvektoren des
folgenden Rauschprozesses.

nc(k) ng(k) T
NK)=[ Meog-oNp1 oo NemepooNomezpor 1 - (329

Wird die Kreuzkorrelationsmatrix zwischen y~(k) und yg(k) bestimmt, so folgt:

E{yc(K)ya(k)} = oo - HH" (3.29)

Dabei ist 0)2( = E{xH(k)xS(k)} die Leistung des gesendeten Signals. Dabei wurden, dnlich
wiein (3.23), die folgenden Annahmen getroffen:

I
o

E{xc(K)xB(K)} = E{xg(k—1)xa(k)}
E{xg(k—1)x5(K)} = E{nc(k)ng(k)}
E{xc(K)Xa(K)} = o2l

Diese Annahmen bedeuten im wesentlichen, dal3 die benachbarten Datenbldcke sowie das
Rauschsignal unkorrellert sind.

Die Matrix HH" hat eine etwas andere Struktur, als die Submatrizen in (3.25) und (3.26) aus
Abschnitt 3.3.2. Sie enthdlt sowohl in der ersten Zeile als auch in der ersten Spalte die skalierte
Kanalimpul santwort:

I
o

(3.30)

*
Hpt = h,h* O ... O _ (3.31)
p_ihe* O ... O

Die erste Spaltevon HH" ist |dent|sch mit der ersten Spaltevon (H + G)H , dieerste Zeile
von HH" gleicht hingegen H(H + G)

Wird beispielsweise nur die erste Spalte der Kreuzkorrelationsmatrix in (3.29) bestimmt, so er-
halt man die mit hy* - (5)2( skalierte Kanalimpulsantwort. Die Schéatzvorschrift lautet in diesem
Fall [88]:

h = —— E{y" oya(b)}. (332)
o, - hy

Zur referenzdatenfreien Schétzung der Kanalimpulsantwort ist lediglich die Kreuzkorrelation

zwischen dem ersten, konjugierten Abtastwert von y~(k) und den letzten p Koeffizienten, die

durch y<(k) reprasentiert sind, zu besti mmen.

Wird hingegen die erste Zeile von H H geschétzt, so lautet der Algorithmus (unter Beriick-
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sichtigung der Konjugation) analog:

1 T
h = —=—E{y*cmspVc(K)}- (333)
o, - hy

Damit den Algorithmen (3.32) und (3.33) jeweils nur ein Tell derin HH " enthaltenen Infor-
mation ausgenutzt wird, werden sie im folgenden mit ESA (einseitiger Algorithmus) bezeich-
net.

Wird die gesamte zur Verfigung stehende Information zur Schétzung der Kanalimpul santwort
herangezogen, so lautet der beidseitige Algorithmus (BSA):

h=—— — [E{Y* i me pY (K} + E{y*c 0ys(K) 1. (3.34)

2- (5)2( - hg

In Abbildung 40 ist der mittlere quadratische Fehler (MQF) dargestellt, der bei der referenzda-
tenfreien Schatzung der Kanalimpul santwort auf der Basis des ESA und des BSA entsteht. Jeder
Es/Ng-Wert wurde anhand von 1000 Monte-Carlo-Simulationen bestimmt (200 OFDM-Sym-
bole), wobel bei jedem Experiment el ne neue zeitinvariante Kanalimpul santwort erzeugt wurde.
Zur Schétzung der notwendigen Korrelationsfunktion wurde ferner Zeitmittelung herangezo-
gen. DieLeistungsfahigkeit deseinsaitigen Algorithmus' (ESA) ist geringer alsdie des beidsei-
tigen Algorithmus (BSA). Dies ist darauf zurtickzufihren, dal3 zur Kanalschétzung mit dem
BSA die vollsténdige Information ausgenutzt wird, die von der Kreuzkorrelationsmatrix gelie-
fert wird. Auf dieser Erkenntnis beruht auch dasin [89] vorgeschlagene Verfahren: Dort wurde
die Kreuzkorrelationsmatrix zunéchst einer Cholesky-Zerlegung unterzogen. Der Nachteil da-
bei ist jedoch ein im Vergleich zu (3.34) stark erhthter Aufwand sowie eine zusétzlich einge-
fuhrte Konvergenzunsicherheit [89].

Eine weitere Alternative liegt in der Anwendung der Subraummethoden. In [90] wurde (basie-
rend auf der Originalarbeit [87]) ein derartiges Verfahren vorgeschlagen. Der wesentliche
Nachteil ist auch hier der hohe Aufwand, um entweder ein Gleichungssystem zu |6sen oder (je
nach der gewahlten L 6sungsmoglichkeit) um die Eigenwertzerlegung der sich ergebenden Ma-
trix durchzufiihren. Aul3erdem durfen auch in diesem Falle die Nullstellen der Z-Transformier-
ten der Kanalimpul santwort nicht zu stark ausgeprégt sein.
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Abbildung 40: Gegenuberstellung des einseitigen und des beidseitigen Algorithmus’

Der ESA bzw. der BSA zeichnet sich durch eine einfache Struktur und durch die guten Konver-
genzeigenschaften aus. Diese sind im wesentlichen gleich, wie bei dem in Abschnitt 3.3.2 dis-
kutierten Algorithmus.

Eine Besonderheit des BSA bzw. des ESA ist die Unempfindlichkeit gegenliber Rauschprozes-
sen, deren Korrelationslénge nicht allzu langist (d.h. die Anzahl der von null verschiedenen Ko-
effizienten ist geringer alsm+p, siehe Abbildung 39). In diesem Fall verschwindet in (3.29) der
rauschabhangige Korrelationsterm unabhangig von dem SNR. Dartber hinaus erlaubt die
Struktur dieser Algorithmen eine relativ einfache Hardwareimplementierung. Aufgrund dieser
guten Eigenschaften bildet der BSA bzw. der ESA die Grundlage fur die weiteren Untersuchun-
gen im Rahmen dieser Arbeit, wobei aus Griinden der Ubersichtlichkeit stets der einseitige Al-
gorithmus (3.32) bzw. (3.33) a's Referenz herangezogen wird.

3.5 Zusammenfassung

Die Ubertragung von Referenzdaten zur Schétzung der Entzerrerkoeffizienten bzw. der Ka-
nalimpulsantwort ist mit einer Verringerung der effektiven Datenrate verbunden. Es werden in
praktischen Ubertragungssystemen daher moglichst kurze Referenzdatenfolgen verwendet, die
jedoch fir eine gentigend genaue Schatzung dieser Parameter oft nicht ausreichend sind.

Aus diesem Grund gewinnen sog. referenzdatenfreie Schatzverfahren zunehmend an Bedeu-
tung. Dabei wird versucht, die Entzerrerkoeffizienten oder auch die Kanalimpulsantwort ledig-
lich auf der Basis des empfangenen Signals zu schétzen.

In diesem Kapitel wurden zunédchst die wichtigsten Ansétze zur referenzdatenfreien Entzerrung
beschrieben. Die Entzerrerkoeffizienten werden dort auf der Basis von Minimierung einer ge-
eigneten Fehlerfunktion eingestellt. Der wesentliche Vorteil dieser Methoden ist deren relativ
geringe Komplexitét. Nachteilig ist jedoch, dal3 aufgrund der lokalen Minimader Fehlerfunkti-
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on die Konvergenz nicht immer gesichert ist. Diese Verfahren konnen daher nur zur NachfUih-
rung der Entzerrerkoeffizienten eingesetzt werden, wenn das empfangen Signal bereits
geniigend genau vorentzerrt worden ist.

Diese Konvergenzproblematik kann umgangen werden, wenn zunéchst die Kanalimpulsant-
wort referenzdatenfrei geschétzt wird. Dieser Ansatz ist insbesondere flr adaptive Multitréger-
Ubertragung von Bedeutung, weil dort stetsdie Kenntnisder Kanalimpul santwort benétigt wird.
Die referenzdatenfreie Schétzung der Kanalimpulsantwort kann mit Hilfe der statistischen In-
formation, die das empfangene Signal beinhaltet, durchgefiihrt werden. Hierzu stehen Statisti-
ken zweiter und hoherer Ordnung zur Verfligung.

Wird die Kanalimpulsantwort auf der Basis von Statistiken hdherer Ordnung geschétzt, so muf3
gesichert sein, dal3 das empfangene Signal nicht gaul3verteilt ist. Dadiese Verteilung jedoch n&
herungswei se einem Multitrdgersignal zugrundeliegt, ist dieser Ansatz dort problematisch.
Die Statistiken zweiter Ordnung kdnnen jedoch nur dann zur Kanalschétzung herangezogen
werden, wenn das empfangene Signal zyklostationdr ist. Diese Zyklostationaritét kann entwe-
der empfangsseitig durch Uberabtastung oder auch sendeseitig durch geeignete Codierung des
Sendesignals herbeigefiihrt werden.

Aufgrund fehlender Bezugsinformation ist allen referenzdatenfreien Verfahren jedoch gemein-
sam, daf3 die Kanalimpulsantwort nur bis auf einen multiplikativen (komplexen) Faktor ge-
schétzt werden kann.

Im zweiten Abschnitt dieses Kapitels wurde auf die referenzdatenfreie Kanal schatzung auf der
Basis von Statistiken zweiter Ordnung eingegangen. Zunachst wurden die prinzipiellen Eigen-
schaften der Schétzverfahren beschrieben, wenn das empfangene Signal Uberabgetastet wird.
Die prinzipielle Struktur der Algorithmen wurde am Beispiel der Subraummethode diskutiert.
Der wesentliche Nachteil der bekannten Ansitze, die auf Uberabtastung basieren, ist deren un-
gesicherte Konvergenz, weil sie von den Eigenschaften der zu schatzenden Kanalimpul santwort
abhangt. Dartiber hinausist deren Komplexitét enorm hoch. Aufgrund dieser noch ungel 6sten,
prinzipiellen Probleme erscheint der prakti sche Einsatz dieser Klasse von Algorithmen fraglich.
Die zur Schatzung notwendige Zykl ostationaritdt kann jedoch auch sendeseitig durch z.B. Wie-
derholung der Datenbl dcke herbeigefUihrt werden. Es zeigt sich, dal3 die Autokorrel ationsmatrix
des empfangenen Signals bereits die gesuchte Kanalimpul santwort beinhaltet. Der wesentliche
Vorteil desbeschriebenen Algorithmus' ist, dal3 die Konvergenz sowohl von den Eigenschaften
der zu schétzenden Kanalimpul santwort al's auch von den additiven und unkorrelierten Rausch-
prozessen unabhéngig ist. Dartiber hinaus ist die Komplexitét des Schatzverfahrens relativ ge-
ring. Nachtellig ist jedoch die erhdhte Systemkomplexitét, weil sendeseitig ein Codierer
implementiert werden muR. Dieser Nachteil entfallt bei einer OFDM-Ubertragung. Aufgrund
des dort verwendeten, zyklischen Schutzintervalls ist das empfangene Signal bereits zyklosta-
tionar. Die Kanalimpulsantwort kann durch eine geeignete Auswertung der Autokorrelations-
funktion des empfangenen Signals referenzdatenfrei geschétzt werden. Aufgrund der guten
Eigenschaften, wie sichere Konvergenz und einfache Struktur, ist dieses Verfahren besonders
fur referenzdatenfreie Schitzung der Kanalimpulsantwort fiir OFDM-Ubertragung geeignet.
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4 Vorschlag eines Verfahrens zur aufwandsreduzierten
Schéatzung der Korrelationsfunktionen

In diesem Kapitel wird auf die Schétzung der Korrelationsfunktionen eingegangen. In den Ab-
schnitten 4.2 und 4.2.2 werden zunéchst die Grundlagen der Schétzung der Korrelationsfunk-
tionen beschrieben. In Abschnitt 4.3 wird ein aufwandsreduziertes V erfahren zur Schéatzung der
Korrelationsfunktionen vorgeschlagen, analysiert und durch Simulationen verifiziert. Basie-
rend auf diesem Verfahren wird in Abschnitt 4.4 ein weiterer Algorithmus entwickelt, mit dem
eine aufwandsreduzierte Schatzung der Kanalimpulsantwort fir OFDM -Ubertragung referenz-
datenfrei durchgefiihrt werden kann. Auch dieser Algorithmus basiert nur auf Additions- und
Subtraktionsoperationen. Auf die Implementierungsaspekte wird im Abschnitt 4.5 eingegan-
gen, wobel auch ein Beispiel fur eine Hardwarerealisierung des vorgeschlagenen Algorithmus
zur referenzdatenfreien Kanal schétzung angegeben wird. Die wesentlichen Ergebnisse dieses
Kapitels sind in Abschnitt 4.6 zusammengefalit.

4.1 Einfuhrung

Wird auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung die Impulsantwort eines Ubertragungssy-
stems referenzdatenfrel geschétzt, so spielen dort die Korrelationsfunktionen des empfangenen
Signals eine zentrale Rolle. In Kapitel 3 wurde festgestellt, dal3 mit einer referenzdatenfreien
Schétzung unabhangig von dem gewéhlten Verfahren stets eine Unsicherheit beztglich einer
unbekannten Skalierungskonstanten verbunden ist. Dies bedeutet, dal? eine zusétzliche Skalie-
rung der Korrelationsfunktionen prinzipiell toleriert werden kann.

Basierend auf dieser Feststellung wird in diesem Kapitel ein Verfahren zur Schétzung von Kor-
rel ationsfunktionen vorgeschlagen, daslediglich Additions- und Subtraktionsoperationen benot-
tigt. Auf die aufwandsbestimmenden Multiplikationen und Divisionen kann so verzichtet
werden.

4.2 Grundlagen

Wird dasin Abbildung 41 dargestellte, zeitinvariante Ubertragungssystem betrachtet,

Nk
X
_k» hk %L

Abbildung 41: Zeitdiskretes Modell eines Ubertragungssystems

so |al3t sich das empfangene Signal y, wie folgt darstellen:

p-1
Yo =Y, e +ng. (4.1)

1=0



70 4 Vorschlag eines Verfahrens zur aufwandsreduzierten Schétzung der Korrelationsfunktionen

Mit X, ist ein diskreter, stationarer, weiler, mittelwertfreier und unkorrelierter Eingangsprozef3
bezeichnet, n, ist ein gaulverteilter Rauschprozel, der ebenfalls weil3, mittelwertfrel und un-
korreliert ist.

Wird (4.1) mit Hilfe der Vektornotation beschrieben, so folgt mit dem Vektor der Kanallm-
pulsantwort h = [h, ..., h,_;] und dem des Eingangssignals X, = [Xy, ..., Xy _ p+1]

Y = hx+n,. (4.2)
Die Autokorrelationsfunktion von y, an der Stelle T ist durch
ryy(T) = E{yk*yk+t} (43)

definiert [50].
Unter der Annahme einer zeitinvarianten Kanalimpulsantwort lautet (4.3):

T T
ryy(T) = PFE{X X, . th +E{nn, . }. (4.4)
Ist y, mittelwertfrel und stationér, so gilt ferner [50]:

(D) = ELy, k)= hE{xX_ th" + E{nn_ 1. (4.5)

Dabel bezeichnet (...)H gleichzeitige Transponierung und Konjugation (hermitescher Opera-
tor). Mit Hilfe von Fyy(T) kann nun die Autokorrelationsmatrix Ryy bei stationaren Signalen
durch

(0 (D) .r(p-1)

Ryy = ryy(1) ry(0) ... (p-2) (4.6)

ryy(P—1) r*yy(p—2) ... ryy(O) |

beschrieben werden. Mityy = [y, .-, Yi_p+ 1]T ist der Empfangsvektor bezeichnet. Eine be-
sondere Bedeutung kommt in (4.6) den Diagonalelementen ryy(O) Zu. Sie beschreiben die mitt-
lere Leistung von y, [42]:

H, H 2, 2
ry(0) = E{ypy*} = hE{xx th" + E{nn*} = o, +o,. (4.7)

Falls das gesendete Signal die folgende Eigenschaft aufwelst

2 —
E{ka*k—ﬂc} — {GX , T = O’ (4,8)

0,t#0

dann folgt fir (4.7):

ryy(0) = [N°r e (0) + 1,1 (0). (4.9)

Dabei ist r,,(0) = 0)2( die Leistung des gesendeten Signals und r,,,(0) = cﬁ die Rauschlei-
stung.

Die Voraussetzung (4.8) bedeutet, dal? die benachbarten Abtastwerte des gesendeten Signals
statistisch unabhangig (und daher auch unkorreliert) sind. Die Leistung des empfangenen Si-
gnals setzt sich aus der mit ||h|| bewerteten Leistung des gesendeten Signals und der Leistung
des Rauschprozesses zusammen.
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UEm (4.9% far belieEbige T zu veralgemeinern, wird zunachst die Korrelationsfunktion
Mh = [MRR(0), ..., (P —1)] der Kanalimpulsantwort betrachtet [50]:

E p-1
Mn(T) = 2 hi*h, , .. (4.10)
i=0
Das hochgestellte,, E* soll darauf hindeuten, dal3in (4.10) eine Energie- oder Systemkorrelation
definiert ist [42]. Damit kann Fyy(T) wie folgt beschrieben werden [42]:

fyy(T) = F(T) @ Ty (1) + 1 (D). (4.11)

Mit e ist der Faltungsoperator bezeichnet. Bei der Korrelation (4.10) handelt essich, wie bereits
erwahnt, um die Korrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort, die formal wie die Autokorre-
lationsfunktion definiert wird. Die dort eingefiihrte Unterscheidung ist in der Tatsache begrin-
det, dal3 es sich bei einer zeitinvarianten Kanalimpulsantwort nicht um ein stochastisches
Leistungssignal handelt. Aufgrund der systemtheoretischen Analogie zwischen Signalen und
Systemen kann die Kanalimpul santwort jedoch als ein Energiesignal betrachtet werden [42].
Wird nun der Ausdruck (4.11) mit Hilfe der Fouriertransformation in den Freguenzbereich
Uberfuhrt, so folgt direkt die Wiener-Lee-Beziehung [42]:

S,y (i) = [HGQ)I*S,, () + S, (D). (4.12)

Mit Sy (J€) und S, (jQ) sind die Leistungsdichtespektren des empfangenen und des gesen-
deten éignals bezeichnet, S,,(jQ2) ist das Leistungsdichtespektrum des Rauschsignals und
[H(jQ)|” ist das Betragsquadrat der Fouriertransformierten der Kanalimpulsantwort. Q ist die
auf die Abtastfrequenz normierte Kreisfrequenz .

In Anlehnung an die Formulierung des Wiener-Khintchine-Theorems fir zeitdiskrete, determi-
nistische Energiesignale

T
(0 = 5 [ IHGQ)Pe " do (4.13)
-
wird [H(j Q)|2 oft auch a's Energiedichtespektrum bezeichnet [42].
Unter der Annahme (4.8) (statistische Unabhéngigkeit) kann (4.5) derart umgeschrieben wer-
den, daf3 dort nur x, = [X,, ..., Xk —p+ 1] als stochastischer Prozef? auftritt. Hierzu wird zu-
nachst eine Maskierungsmatrix S(t) der Dimension p x p definiert mit den Elementen [111]:

C[1.i=j+nji<p
S0 = { 0 , sonst ' (4-14)

Miti = 1, ..., pistder Zellenindex und mitj = 1, ..., p ist der Spaltenindex bezeichnet. Fur
T = 1 hat die Matrix S(1) z.B. die folgende Form:

SH)=1010 .. (4.15)




72 4 Vorschlag eines Verfahrens zur aufwandsreduzierten Schétzung der Korrelationsfunktionen

Mit dem Index t wird die Subdiagonale unterhalb der Hauptdiagonalen festgelegt, deren Ele-
mente gleich einssind. Fur t = 0 geht S(0) in die Einheitssmatrix | Uber:

S0) = 1. (4.16)
Mit S(t) kann (4.5) wie folgt ausgedrtickt werden:

HioT H
ryy(T) = hE{X X S (Dh + E{nn*,_.}. (4.17)
Ist x, einweil3er, unkorrelierter und mittelwertfreier Prozef3, so ist E{xer} = c)z(l .Wird die
Korrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort mit Hilfe von S(t) durch
H
re. (1) = hS'(th (4.18)
definiert, so lautet (4.17):

yy(T) = Gulp(T) + E{n Ny} (4.19)

Mit Hilfe der obigen Definitionen und unter der Annahme weil3er, unkorrelierter und mittel-
wertfreier Rauschprozesse kann die Autokorrel ationsmatrix R, m|t E{nn*} = c durch

Ry, = 2Ry, + 62 (4.20)

beschrieben werden. Die Korrelationsmatrix Rﬁh lautet:

r(0) (1) .. r(p=1)

RE, = Pl (0 . hn(P—2)| (4.21)

E E
(P =1) Mhn(p=2) ... " (0) |

R,, entsteht aus einer Bewertung der Korrelationsmatrix Rﬁh mit der Leistung des Sendesi-
gnals. Weil3e, unkorrelierte Rauschprozesse beeinflussen lediglich die Diagonale von Ryy

4.2.1 Spezialfall farbiger Rauschprozesse
Ist der Rauschprozef3 farbig, so gilti.A.
E{nkn*k_T}‘t #0

=l..mm<p
und die Autokorrelationsmatrix des Rauschprozesses geht nicht in die Einheitsmatrix tber. Da
ein farbiger, stationdrer Rauschprozef3 n, aus einer Filterung eines weil3en, unkorrelierten, sta-
tionéren Rauschprozesses ng hervorgeht [2], konnen fir diesen Fall analoge Aussagen getrof-
fen werden, wie fir das gesendete Signal. In Abbildung 42 ist dieser Spezidfall
veranschaulicht.

a« [—»

Abbildung 42: Filterung eines well¥en Rauschprozesses
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Unter der Annahme, dal3 die Impulsantwort des Rauschfilters zeitinvariant ist und dal3 die Lan-
ge des Rauschfilters gleich der Lange der Kanalimpulsantwort ist (p Koeffizienten), folgt:

p-1

D VI (4.22)

Mit der Korrelationsfolge r5 :[rgq(O),...,rgq(p—l)] der  Filterimpul santwort

g = [qp ...,qp_l] lautet (4.20) in diesem Fall:

2 E 2 E

Dabel bezeichnet E{ F\kﬁ* = GE die Varianz des weil3en Anregungsprozesses ﬁk.
Die Korrelationsmatrix qu kann wie folgt angegeben werden:

(g0 Tgq(D) o Fgg(P—1)

RE = | Peg(D) 150 .re(p-2)| (4.24)

E E
_r*qq(p—l) qq(P—2) ... rcElq(O) |

Im Falle farbiger Rauschprozesse resultiert R, aus einer Uberlagerung von Korrelationsma-
trizen der Form (4.24), die jeweils mit der Leistung der anregenden (Rausch-) Prozesse multi-
plikativ bewertet sind.

Handelt es sich bei dem Filter g um da?E Empfangsfilter und ist das Rauschen im Bandpal3be-
reich weiB und unkorreliert, so ist die R, bekannt. Dieﬁéut(E)korreI ationsmatrix R, kann da-
her derart transformiert werden, dal? der additive Term GHR in die Einheitsmatrix tbergeht.
In Anlehnung an (3.18) aus Kapitel 3 lautet die Transformationsvorschrift:

E.-1V2 2

E -1/2_E -1
) Rpn(Rgg)  +02l. (4.25)

- 2
Ryy = GX(qu

Der Einfluf3 farbiger Rauschprozesse auf die Subdiagonalen von Ryy ist nun beseitigt. Falls
keine zusétzliche Impul sformung vorgenommen wird, ist bei OFDM-Systemen das Empfangs-
filter (nach einer Bandbegrenzung) bereits implizit in der DFT-Filterbank enthalten (siehe Ka-
pitel 2). Im Rahmen dieser Arbeit wird eine zusétzliche Impulsformung nicht betrachtet. Aus
diesem Grund wird auf eine mdgliche Farbung der Rauschprozesse vor der DFT-Filterbank
nicht eingegangen. Daferner im Falle einer ideal en Bandbegrenzung die im Symboltakt aufein-
anderfolgenden Abtastwerte eines weil3en Rauschprozesses unkorreliert sind [109], werden im
Rahmen dieser Arbeit nur weil3e und unkorrelierte Rauschprozesse betrachtet. In [85] findet
sich eine ausfihrliche Analyse der Impulsformungskonzepte sowie der im Zusammenhang mit
nicht idealer Bandbegrenzung auftretenden Effekte bei OFDM-Systemen.

4.2.2 Schatzung der Korrelationsfunktionen durch Zeitmittelung

Bei der Definition (4.3) wurde zur Bestimmung der Autokorrelationsfunktion die sog. Ensem-
blemittelung herangezogen [3]. Dies beinhaltet die Forderung, dal alle Musterfunktionen, die
die statistischen Eigenschaften des Zufallsprozesses beinhalten, bekannt sein missen (als En-
semble). Ein Beispid fir die Ensemblemittelung ist die Bestimmung der mittleren Augenzahl
eines Spielwurfels, wobei die moglichen Augenzahlen a priori bekannt sind.

In der Praxis ist Ensemblemittelung (auch Scharmittelung genannt [50]) jedoch schwierig zu
realisieren, da hochstens einige wenige Musterfunktionen eines Prozesses bekannt sind. Sind
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die Zufallsprozesse ergodisch, so kann auf Zeitmittelung zurtickgegriffen werden. Ergodizitéat
bedeutet, dal? folgendes gilt [3]:

1 N-1
lim N r,=E{r}
N — o i=0
L N1 (4.26)
NIim N2 0r>"iri+t:E{ri>*‘ri+t}
—> oo | =

Wird das erwéhnte Beispiel noch einmal aufgegriffen, so bedeutet dies, dal3 zur Bestimmung
der mittleren Augenzahl gewUrfelt werden muf3.
Inder Praxisist der Grenziibergang N — o« schwierig zu realisieren, daman in einer endlichen
Zeit eine Aussage Uber die statistischen Eigenschaften eines Prozesses treffen mochte. Ausdie-
sem Grund konnen die Parameter, wie z.B. die Autokorrelationsfunktion E{x;*X; , .}, nur ge-
schétzt werden. Die dabel verwendeten Schétzverfahren haben einen starken Einfluld auf die
Genauigkeit der Schatzung. Die wichtigsten Schétzverfahren lassen sich in die folgenden Klas-
sen einstufen:
1. Die Verteilungsdichte des zu schétzenden Parameters ist a priori bekannt. In diesem Fall
konnen optimale Schatzwerte basierend auf dem Bayes-Kriterium gefunden werden [110].
2. Die Vertellungsdichte des zu schatzenden Parameters ist unbekannt. Hier wird das Maxi-
mum Likelihood-Kriterium verwendet [109].
Werden Verfahren, die auf dem Bayes-Kriterium basieren, zur Parameterschatzung herangezo-
gen, so kann der optimale Schétzwert durch die Minimierung elner geeignet gewéhlten Funkion
gefunden werden. Wird beispielsweise das Quadrat des Schétzfehlers minimiert, so kann der
Schétzwert wie folgt bestimmt werden [109]:

a=] dafg(an. (4.27)

Mit EI ist der Schatzwert von q bezeichnet. Dieser Schatzwert wird anhand eines gestorten Be-
obachtungsprozesses (i.A. Vektor) r ermittelt. Mit fq .(q|r) istdiebedingtea posteriori Dich-
te bezeichnet, die man anhand der Bayes-Regel bestimmen kann [109]:

frig(r1fq(a)
1:q|r(q|r) = —JE—W— (4.28)

Dabei sind f,(r) und fq(q) die Verteilungsdichten von r und g.

Wird g anhand der Minimierung des absoluten Fehlers geschétzt, so fihrt dies zu dem Maxi-
mum A Posteriori-Kriterium (MAP). Hier wird der Schétzwert q durch die Suche nach dem
Maximalwert von fq|r(q|r) ermittelt. Aufgrund der Monotonieeigenschaft der Logarithmus-
funktion wird oft der folgende Ausdruck ausgewertet [109]:

aln(fq“’(qlr))

3 = 0. (4.29)

q=q

In beiden Féllen ist jedoch eine a priori Information Uber g notwendig. Falls diese nicht vor-
liegt, so kann das Maximum Likelihood-Kriterium herangezogen werden. Dort wird derjenige
Schatzwert g gewahlt, fir den die Vertellungsdichte fr|q(r [g) maximal wird, d.h.

aIn(f, (1 [)

. = 0. (4.30)
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Zur Parameterschdtzung anhand des Maximum Likelihood-Kriteriums wird lediglich die be-
dingte Dichte fr|q(r |q) bendtigt. Im Falle der Gaulverteilung von additiven, weil}en Rausch-
prozessen lautet diese beispielsweise fir einen N-dimensionalen, gestérten Empfangsvektor

[5]:

(1) = —1——N.exp{——]—'—2.2N_l(ri—u)2}. (4.31)
(W216) 20 =0

Dabei bezeichnet u den Mittelwert von r o ist seine mittlere Leistung.

Der Unterschied zwischen einer Maximum Likelihood- und einer MAP-Schétzung besteht le-
diglich in der in (4.30) fehlenden Ableitung alnfq(q)/aq. Ein Maximum Likelihood-Schétz-
wert kann daher als ein MAP-Schétzwert fir den Spezialfall, dal? keine Information tber g
vorhanden i<, interpretiert werden. Ist g dartiber hinaus gleichverteilt, so sind Maximum Like-
lihood- und MAP-Schétzwerte identisch.

Unabhéngig davon, welches Verfahren zur Parameterschatzung herangezogen wird, ist man an
den Eigenschaften der Schétzer interessiert. Diese lassen sich anhand der folgenden Kriterien
charakterisieren [49], [52]:

* Erwartungstreue

» Konsistenz

*  Wirksamkeit

Ein Schétzer ist erwartungstreu (unbiased estimator), wenn der Erwartungswert des Schétzwer-
tes g mit dem zu schéatzenden Parameter q Ubereinstimmt [50]:

E{q} = q. (4.32)

Die Konsistenz eines Schétzers bedeutet, dal3 mit steigender Anzahl der Beobachtungen die
Wahrscheinlichkeit einer Abweichung zwischen dem Schétzwert und dem zu schétzenden Pa-
rameter gegen null konvergiert [109]:

[im P{|a—q|>e}:O ,€>0. (4.33)
N — o

Wirksame Schétzwerte (efficient estimates) zeichnen sich dadurch aus, dal3 sie die minimal
mogliche Varianz aufweisen. Dieseist definiert durch:

Var{q}= E{lq-E{q}|’}. (4.34)

Im Falle der Parameterschétzung ohne a priori Information tber den zu schétzenden Parameter
ist die minimal mdgliche Varianz fir erwartungstreue (oder zumindest asymptotisch erwar-
tungstreue) Schatzwerte durch die sog. Cramer-Rao-Ungleichung [110], [109]

]
. aInf 2
Var{q}z(E{(—W) H (4.35)

festgelegt. Oft wird auch eine andere, gleichwertige Formulierung dieser Ungleichung angege-
ben [52]:

-1

~ dlInf
Var{q}z(—E{(%z(r—m)H . (4.36)

Ist ein Schétzwert wirksam, so besitzt er die minima mdgliche Varianz, die durch die Cramer-
Rao-Schranke
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-1

~ alnf, ,(r|q)
Var{ql= E{(ﬁ‘é—')} (4.37)

gegeben ist.

Mit Hilfe der Cramer-Rao-Ungleichung kénnen die signifikanten Eigenschaften der Schétz-
werte (und somit die der Schétzer) angegeben werden. Eine direkte Folgerung ist, dal3 jeder er-
wartungstreue Schéatzwert eine Varianz besitzt, die grof3er als der durch die Cramer-Rao-
Schranke bestimmte Wert ist. Die minimal mogliche Varianz wird nur von wirksamen Schétz-
werten erreicht.

Fallseinwirksamer Schatzwert existiert, soist der Maximum Likelihood- Schétzwert wenigstens
asymptotisch wirksam [52], d.h.

_ ~ alnf, ,(r|g)\2
lim Var{q}-E{ —e - }: 1. (4.38)

Die asymptotische Wirksamkeit bedeutet, dal3 die Cramer-Rao-Schranke spétestens bei dem
Grenzibergang N — < erreicht wird. Aufgrund der asymptotischen Wirksamkeit sind diese
Schatzwerte konsistent. Die Maximum Likelihood-Schétzer spielen daher eine sehr wichtige
Rolle: Falls ein Parameter Uberhaupt geschétzt werden kann, so sind die Maximum Likelihood-
Schétzwerte konsistent. Die Cramer-Rao-Schranken fur verschiedene Maximum Likelihood-
Schétzwerte sind in [109] angegeben.

Um einen Maximum Likelihood-Schétzer zu entwickeln, mul3 zunéchst (4.30) bestimmt werden,
wobei fir gaul3verteilte Prozesse die Verteilungsdichte in (4.31) angegebenist. In [109] wurde
gezeigt, dal3 die folgende Schdtzung durch Zeitmittelung

N-1

~ 1

W® N2 ViYies (4.39)
~ 1 N-1

(D = §° ZI Y- (4.40)

das Maximum Likelihood-Kriterium erfillt. Die Unterscheidung der Schétzwerte ryy(t) und
ryy(t) soll verdeutlichen, dal3 der Schétzfehler fur eine geringe Anzahl von Iterationen N un-
terschiedlich sein kann. Sein asymptotisches Verhalten ist jedoch in beiden Fallen selbstver-
sténdlich gleich. Da es sich in (4.39) um Maximum Likelihood-Schéatzwerte handelt, sind sie
konsistent, jedoch nur asymptotisch erwartungstreu, denn [50]:

E{ryy (1)} = NT_l Ty (D). (4.41)

Eine erwartungstreue Schétzung kann erst fir N — < erreicht werden. Damit die Schatzung fir
N < e erwartungstreu ist, kann vor der Summe in (4.40) ein anderer Skalierungsfaktor, bei-
spielsweise 1/(N — 1), verwendet werden [109]. Eine Analyse der mit einer derartigen Skalie-
rung verbundenen Effekte findet sich in [50].

Wird ein Schétzer der Form (4.39) zur Schatzung des Mittelwertes u = E{y} herangezogen

ol (4.42)
u =3I y'! .
N 2i=0 !

so handelt es sich in diesem Falle ebenfalls um einen konsistenten und asymptotisch erwar-
tungstreuen Maximum Likelihood-Schétzwert [109].
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Trotz der nur asymptotischen Erwartungstreue und somit der Suboptimalitéat des Schétzers
(4.39) bzw. (4.42) wird er aufgrund seiner einfachen Struktur in praktischen Systemen oft ein-
gesetzt [3].

Die Eigenschaften des Schéatzers (4.39) sind in Abbildung 44 am Beispiel der Schatzung der
Autokorrelationsfunktion eines empfangenen OFDM-Signals veranschaulicht. Das Rauschsi-
gnal war in dieser Simulation wei 3 und unkorreliert. Abweichend von der sonst im Rahmen die-
ser Arbeit verwendeten Simulationsumgebung wurde fir dieses Beispiel eine konstante
Kanalimpulsantwort anhand der COST207-Spezifikation erstellt (Typ ,rural area sehe
Abbildung 43) [16]. Die Signalleistung 02 und die Energie der Kanalimpulsantwort rhh(O)

wurden jewells auf eins normiert.

In Abbildung 44 a) sind einige Schatzwerte (Mittelwerte aus 100 Monte-Carlo-V ersuchen) dar-
gestellt. Im Falle weil3er, additiver Rauschprozesseist bei der Schétzung der Autokorrelations-
funktion hauptsachlich der Koeffizient Fyy (0) mit einem rauschabhéngigen Schéatzfehler
behaftet, der gemal3 (4.9) additiv Uberlagertist. Der Schétzfehler bei den Ubrigen K oeffizienten
ist im Verhdtnis zu Fyy (0) gering. In Abbildung 44 b) ist der mittlere quadratische Fehler
(MQF) in Abhangigkeit von Eg/Ng und von der Anzahl der Ubertragenen OFDM-Symbole
dargestellt. Mit steigender Anzahl der Symbole (und damit der Iterationen) wird der MQF ge-
ringer. Diesist vor allem darauf zurlickzufthren, dal3 die resultierende Autokorrel ationsmatrix
der Rauschprozesse immer diagonaléhnlicher wird.

084 1
e I SN
i 1 N
06 . 05 //, : \\\
S ;9 !
=04 @ OF--t------- EEEEEEEEE
< g \ o !
0.2 | T 05 N :
0 | ? -1 \\-\_:‘O_// .
a1l 2 .3 4 b) -1 05 0 05 1
Real {7z}

Abbildung 43: COST207-Kanalmodell: a) Betrag der Kanalimpul santwort, b)
Nullstellenverteilung
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Abbildung 44: Schatzung der Autokorrelationsfunktion: a) Schatzwerte nach 1000
Symbolen, b) MQF
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4.3 Aufwandsreduzierte Schatzung der Korrelationsfunktionen

Bel einer Schatzung einer Korrelationsfunktion mit p Koeffizienten (bei stationaren Eingangs-
prozessen mussen lediglich nur die positiven bzw. die negativen Indizes t berticksichtigt wer-
den) ist der mit dem Algorithmus (4.39) bzw. (4.40) verbundene Aufwand nicht unerheblich.
Werden N Iterationen durchgefihrt, so missen N - p komplexe Multiplikationen und Additio-
nen injedem Iterationsschritt durchgefihrt werden (anschlief3ende Skalierung ist hier unberiick-
sichtigt). Eine Hardwarerealisierung der notwendigen Multiplikationen ist im Vergleich zu
Additionen und Subtraktionen jedoch mit einem stark erhohten Aufwand verbunden. Dartber
hinaus ist die Anzahl der Koeffizienten p direkt abhangig von der momentanen Kanalim-
pulsantwort. Dies bedeutet, dal3 diesem Algorithmus keine feste Hardwarestruktur zugeordnet
werden kann.

Aufgrund dieser Probleme stellt sich die Frage, ob bel der Schétzung der Korrel ationsfunktio-
nen auf die stets problematischen Multiplikationen verzichtet werden kann. In Unterabschnitt
4.3.2 wird ein Algorithmus vorgeschlagen, mit dem eine multiplikationsfreie Schétzung der
Korrelationsfunktionen durchgeftihrt werden kann.

4.3.1 Mathematische Reformulierung des Schatzproblems

Im Hinblick auf die weiteren Ausfthrungen in diesem Kapitel wird zunachst fir das Schétzpro-
blem (4.17)

H
(D= E{yy*k_c} = hE{xx 1S (D +E{nn¥_.}

eine alternative Beschreibung angegeben, um die spater bendtigte, getrennte Behandlung der
Real- und Imaginarteile von hx, zu ermdglichen.
Zunéachst werden formal die folgenden (V ektor-) Prozesse definiert:

i T . T .
£ = IXLix'h] . =[x xp ], y=[h,jh"]. (4.43)

Mit x', und x", istjeweilsder Real- und Imaginarteil von x, = X', + X", bezeichnet. DieVek-
toren & und m entstehen demnach durch eine Ubereinanderstapelung der Real- und Imaginar-
teile. Die modifizierte Kanalimpulsantwort y besteht aus einer Nebeneinanderstellung des
Real- und Imaginarteils der Kanalimpulsantwort h = h'+jh". Dies ist Abbildung 45 gra-
phisch veranschaulicht.
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Abbildung 45: Bildung der modifizierten Kanalimpulsantwort y aus der
Kanalimpulsantwort in Abbildung 43

Die Prozesse & und 1 kdnnen mit Hilfe der Matrix

E = [Opo Ipxn]
loxp Opxp

ineinander Gberfuhrt werden (Vertauschung der Subvektoren x', und jx", ):
n = E§
§=En
Wird die Matrix X(t) definiert (sSehe auch (4.14))

(1) = [S(T) Opxri

Olo>< b S(7)

so kann (4.17) in die folgende Form Uberfuhrt werden’:

ryy (D =YE{(E + EE)(E+EL) 1E (1)y" +E{n,n*y_;} .
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(4.44)

(4.45)

(4.46)

(4.47)

Der wesentliche Vortell der Formulierung (4.47) ist die Reduktion der Anzahl der auftretenden

statistischen Prozesse bei der Beschreibung der Autokorrelationsfunktion.

Bleiben Rauschprozesse unberticksichtigt, so ist es nun moglich, das Verhalten von (4.47) nur

1. Die Verifikation von (4.47) kann durch eine Ausmultiplikation durchgefiihrt werden. An dieser Stelle

wird jedoch darauf verzichtet.
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anhand von einem Eingangsprozef? & zu beschreiben. Auf diese Weiseist eine vereinfachte ma-
thematische Analyse maoglich.
Wird (4.47) umgeformt, so folgt:

ryy () = YELEE PR ()Y + yEE{EE PR ()Y +E{nn¥ <}

H, ~<T, . H (4.48)
= YPE{EE }PZ (1)y
Die konstante 2p x 2p Matrix P ist:
P= ['PXP 'PXP]. (4.49)
loxp Tpxp
Die Matrix E{E€E"} lautet:
X' X' —jX' X"t
E(gE") = By [T T L (4.50)
XX XX

H
Unter der Annahme E{x'kx"lt| 1= (E{x"kx{| 1) = 0 (unkorrelierte Reﬂ- und Imaginértelle
des zu Ubertragenden Basisbandprozesses x, und E{x'\ X', } = E{x" X", } folgt:

eee) = (eqee™n”. (4.51)
E{&&H} ist daher hermitesch. Wird der Zusammenhang ausgenutzt [2]
fy(D) = 2 E{Y\ Yoo} = 2 E{y"oi—s} (4.52)

(Y', und y", bezeichnen den Real- und Imaginarteil von y, ), so kann in (4.48) zur Schétzung
der Autokorrelationsfunktion entweder nur der erste oder nur der zweite Term herangezogen
werden:

ryy (1) = 2-YE{EE"PE (1Y + 2 E{nn*y o}

Hips T/ o\ H . (4.53)
= 2-yEE{E& }PZ (1) +2-E{jn"\n*_.} -

Mit n', und n", ist jeweilsder Real- und Imaginarteil des Rauschprozessesn, = n', +jn", be-
zeichnet. In (4.53) wurde berticksichtigt, dal? fur well3e, stationdre und unkorrelierte Prozesse
gilt [2]:

E{M .} = E{jn" %} (4.54)

Basierend auf (4.52) kann die Zeitmittelung (4.40) nun wie folgt vereinfacht werden:

N-1

~ 2 .
ryy(D) = 5 2 Oin*k—r (4.55)

i =
. 5 _N-1
(1) = §° Zi _Oy"iy*k—r- (4.56)

Zur Verdeutlichung, da3 fir geringes N der Schétzfehler unterschiedlich sein kann, wurden die
beiden Schatzwerte in (4.55) und in (4.56) auch unterschiedlich bezeichnet.
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Diese Vereinfachung hat natirlich eine Auswirkung auf das Konvergenzverhalten eines Schét-
zersder Form (4.55) im Vergleich mit der vollstandigen Formulierung, weil zur Schatzung nur
eine Tellinformation (Real- bzw. Imaginérteil) herangezogen wird. Die Verringerung der Kon-
vergenzgeschwindigkeit ist dabei vergleichbar mit Unterschied in Konvergenzgeschwindigkeit
zwischen ESA und BSA.

4.3.2 Aufwandsreduzierter Schatzalgorithmus

Basierend auf den Beschreibungen aus Unterabschnitt 4.3.1 wird in diesem Abschnitt der fol-
gende, multiplikationsfreie Algorithmus zur Schéatzung der Autokorrelationsfunktion entwick-
kelt:

Tyy(t) = Ko - [E{Signly' ] - Y} +JE{SIgN[Y"\]- V¥ _}.  (457)

Mit K ist eine reelle Konstante bezeichnet. Bei gaul3verteilten Signalen in Abwesenheit von
Rauschen lautet diese:

-1

2.62
K= ||h||.[ :X] , (4.58)

Dabel ist (52 die mittlere Leistung des tUbertragenen Signals. Da (4.57) eine Naherung beinhal -
tet, ist dleAutokorrellerte dort, im Unterschied zu der wahren Autokorrelierten r y(1:) mit el-
nem Dach versehen. Die Signumfunktion sign[-] ist durch

1,a>0
sign[a] =40 ,a=0. (4.59)
-1 ,a<0

definiert (ae 3R). Damit |&3 sich beispielsweise sign[y', ] durch

_ . Y/ [Y'[1 5 [Y'| >0
signly', ] = 0 v (4.60)

=0

ausdricken, was die nachfolgende Analyse von (4.57) erleichtern wird.

Basierend auf der in Unterabschnitt 4.3.1 hergel eiteten Beschreibungsform und den dort erlau-
terten Zusammenhangen, wird (4.57) zunachst mit (4.43)-(4.46) unter der Annahme |y',| > 0
wie folgt umgeschrieben:

o é_é_lj T H 'I]_I]E T H
ryy(t) = ’YE{ |’Y§| }PE (T)Y +YE{ |,Y.n| }PZ (T)Y . (4-61)

Da beide Terme auf der rechten Seite von (4.61) die gleiche Struktur aufweisen, wird im fol-
genden stellvertretend nur der erste Term fur den rauschfreien Fall ((5 = 0) betrachtet:

H
v(t) = E{signl[y',] - y*k_+} = YE{%}PZTW)W- (4.62)

Wird (4.62) mit (4.53) verglichen, so liegt der einzige Unterschied (bis auf die Skalierung) in
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der Struktur der Matrizen E{&F, } und E{F,& /1Y€l } . Insbesondere wird deutllch daf in
(4.62) die Autokorrelationsfunktion der Kanalimpul santwort in der Form yP): (r)y enthalten
ist. Diese beiden Matrizen beschreiben die stochastischen Prozesse und bestimmen daher die
Konvergenzeigenschaften beider Algorithmen. Aus diesem Grund wird im folgenden die Ma-
trix

_ gleg”
A = E{ Ivél} (4.63)

genauer untersucht. Wegen der dort enthaltenen Nichtlinearitéat (Nenner) erwelist sich eine ge-
schlossene mathematische Beschreibung der Eigenschaften dieser Matrix als auf3erordentlich
schwierig. Diese kdnnen jedoch néherungswei se charakterisiert werden, wenn die spezielleMa-
trixstruktur berticksichtigt wird.

Unter der Annahme, dal3 die Energie der Kanalimpul santwort beschrénkt ist, d.h.

Ih)% <, (4.64)

ist auch ||y||2 beschrankt. Da E{é&H} (persistency of excitation angenomm(an) rangvollstandig
ist, gilt dies daher auch fir A . Diese Matrix ist ferner hermitesch (A = A ") und kann daher
mit Hilfe der Eigenwertzerlegung diagonalisiert werden:

A = QAQ™. (4.65)
Dabei ist A = diag{\, .. p—1) die Eigenwertdiagonalmatrix und Q ist die Eigenvektor-
matrlx der DlmenSIon 2FP><2p bestehend aus den (komplexen) Eigenvektoren
T —
i = [dg or Opp_g] Mitq'g; = 1

Q =1[dg .- Ap_1]- (4.66)

Die Eigenschaften der Eigenvektoren g; werden im wesentlichen durch den Nenner in (4.63)
bestimmt, weil |yE| eininneres Produkt zweier V ektoren beschreibt:

Y6 =0=7Ll¢§
Y€ =Max=7v|§ .

Ist & senkrecht zu v, so wéchst &é’; /Y€l Uber aIIeGrenzen Umgekehrt verhdlt essich bel Pro-
zessen, die parallel zu y sind. In diesem Fall nimmt &é’; /|v€| den minimalen Wert an, weil der
Nenner maximal wird. Der Nenner in (4.67) verstarkt daher Prozesse, deren inneres Produkt mit
v am geringstenist. DiesesVerhalten hat natirlich einen Einflu auf die Eigenwerte und Eigen-
vektoren von A . Um dies zu diskutieren, wird zunéchst (4.62) fur den Fall T = 0 néher be-
trachtet:

(4.67)

2p-1 Hy H
v(0) =) Avgiqi Py . (4.68)

Andererseits kann fir v(0) der folgende Zusammenhang angegeben werden:
v(0) = E{sign{y'}-y*} = E{|y\}—IE{sign{y'} - y"} = E|y. (469

In (4.69) wurde angenommen, dal? bei einer symmetrischen Verteilung eines Prozesses y, im
aguivalenten Basisband das Vorzeichen seines Redlteils nicht von dem Imaginarteil bestimmt
ist. Bei gaul3verteilten Zufallsprozessen im rauschfreien Fall gilt ferner (siehe Anhang A):
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2
E{Y\}t = / = ||h|| 2x (4.70)

Daein Multitrdgersignal im Zeitbereich ndherungswei se gaul3verteilt ist, wird im folgenden nur
dieser Fall betrachtet. Wird nun (4.68) mit (4.70) verglichen, so ergibt sich die folgende Aqui-
valenz:

<N

2p-1 G5
Y Avaq Py = nx (4.71)

Aufgrund der Uberlegungen geméR (4.67) wird zunéchst angenommen, daid der zum kleinsten
Eigenwert A, zugehdrige Eigenvektor q, die grolte Komponente in Richtung von y aufweist.
In diesem Fall nimmt das innere Produkt von diesem Eigenvektor mit y den grofiten Wert an,
d.h.

., k=1..2p-1. (4.72)

|'YqO| > |'Yq|<

Es wird zunéchst angenommen, dal3 aul¥er g, alle anderen Eigenvektoren senkrecht zu y sind,
sie liefern also keinen Beitrag zur Summe in (4.71). Damit folgt:

2
Gx

AoYaoloPY " = Ihl (4.73)
Dieser Fall ist natUrlich idealisiert, aus dem Vergleich der beiden Seiten in (4.73) kann fr den
kleinsten Eigenwert jedoch eine Naherung angegeben werden. Auf der linken Seite von (4.73)
tritt neben A, ein quadratischer Term auf, der das Betragsquadrat der Kanalimpulsantwort be-
inhaltet, wie dies spéter verdeutlicht wird. Auf der rechten Seite steht hingegen nur der Betrag
der Kanalimpulsantwort. Es liegt daher nahe zu untersuchen, ob der kleinste Eigenwert néhe-

rungsweise durch
2
1 |2-0,
Ao=Aopr = _||h|| }_n X (4.74)

beschrieben werden kann. Im Allgemeinen weisen alle Eigenvektoren g; eine Komponente in
Richtung von y auf. Wird angenommen, daf3 diese Komponenten gering sind, so liefert wieder
der Eigenvektor g, den signifikanten Beitrag zur Summe in (4.73). Da die Energie der Ka-
nalimpul santwort und die Sendeleistung beschrankt sind, ist der dazugehorige kleinste Eigen-
wert A, von null verschieden. Die Ubrigen Eigenwerte sind ebenfalls beschréankt, weil
angenommen werden kann, dal3 keiner der Eigenvektoren senkrecht zu vy ist (hierzu mifdten
Prozesse empfangen werden kdnnen, die orthogonal zur Kanalimpulsantwort sind, was ausge-
schlossen werden kann). Wird in (4.71) nur der signifikante Eigenvektor ¢, berlicksichtigt, so
entsteht i.A. die folgende Ungleichung:

S \V]

AoYdodp PY < IIhII - X (4.75)
Auch in diesem Fall kann der kleinste Eigenwert A, ndherungsweise durch Aop; angegeben
werden. Die Guiltigkeit dieser Naherung wurde anhand von mehreren Simulationen verifiziert.
In Abbildung 46 a) ist das Konvergenzverhalten des kleinsten Eigenwertes, A, gegen Aopt iN
(4.74) veranschaulicht, Abbildung 46 b) zeigt den quadratischen Fehler [Ay—Aqpy|”. Indieser
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Simulation wurde die konstante Kanalimpul santwort aus Abbildung 43 mit p=4 Koeffizienten
verwendet. Zur Schéatzung der Matrix A in (4.63) wurde Zeitmittelung herangezogen.

1 10
Aopr Wmm o
w5
0.6 g 10
=} o
< <
0.4 S .10
=10
0.2
-15
0 10
0 5000 10000 0 5000 10000
a)  Anzahl der Iterationen —> b)  Anzahl der Iterationen —

Abbildung 46: Verifikation der Naherung (4.74) durch Smulation: a)
Konvergenzverhalten von A, b) Quadrat der Differenz [Ay—2Aqpr]

Mit steigender Anzahl der Iterationen strebt A, in guter Naherung gegen den Grenzwert Aqpr .
Dieswird insbesondere anhand des Quadrats der Fehlerdifferenz deutlich: Bereits nach einigen
hundert Iterationen ist diese gering.

Ferner wurden anhand von 10000 Monte-Carlo-Versuchen die Eigenvektoren ermittelt. In
Abbildung 47 sind die Betrage der ersten sechs der acht resultierenden Eigenvektoren und der
Betrag von y dargestellt. Esist deutlich zu erkennen, dal3 Betrag des zu dem kleinsten Eigen-
wert zugehorigen Eigenvektors q, den Betrag von y gut approximiert. Die Betrage der inneren
Produkte |yq;| sind in Abbildung 48 dargestellt. Auch hier kann die Wirkung des signifikanten
Eigenvektors ¢, beobachtet werden. In Abbildung 49 sind noch einmal zum Vergleich die Ei-
genwerte A; dargestellt, wobei die durchgezogene Linie die in (4.74) angegebene Naherung
markiert.

1 1
— W A — b a
05/ 050\ . o
0 ‘ 0 AN
1 3 5 1 3 5 7
1 " 1
— W Az — | a3
05 N 05 o -
or N — /7 D — /"
1 1 3 5 1 3 5 7
— P a4 — W s
05\ A 05\ N )
ol s ol
1 3 5 1 3 5 7
m—-> m-—>

Abbildung 47: Vergleich der Betrage einiger Eigenvektoren |qq)...|ds| mit [y
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Abbildung 48: Betrag der inneren Produkte |yq;|
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Abbildung 49: Eigenwerte A; aus Simulation, N&herung (4.74)
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Aufgrund der Simul ationsergebnisse kann davon ausgegangen werden, dald der Eigenvektor g,
die zur Schatzung der Autokorrelationsfunktion notwendige Information beinhaltet. Die Ubri-
gen Eigenvektoren tragen zu dem Ergebnis nur wenig bei, weil deren Komponenten in Richtung
von 7y gering sind (die entsprechenden Komponenten der empfangenen Prozesse werden also
stark gedampft).

Wird der Standardalgorithmus (4.53), in einer ahnllchen Weise analysiert, so findet dort auf-
grund der Form der dort auftretenden Matrix E{F,& } keine derartige Beeinflussung der resul-
tierenden Eigenvektoren statt. Aus diesem Grund muissen dort auch ale Eigenvektoren
beriicksichtigt werden.

Um diese Eigenschaft von g, zu verifizieren, wurde mit Hilfe einer Simulation der in (4.73)
auftretende, quadratische Ausdruck

S= Y0oUoPY" (4.76)

ausgewertet. Aufgrund der diskutierten Eigenschaften von dg ist zu erwarten, dal? (4.76) nahe-
rungsweise die Energie der Kanalimpulsantwort, d.h. ||h|| Ilefert. In dieser Simulation wurde
wieder die konstante Kanalimpulsantwort aus Abbildung 43 verwendet, deren Energie 0,1 be-
trug. In Abbildung 50 sind die Simulati onsergebnlssedargestel It. Mit steigender Anzahl der Ite-
rationen konvergiert s gut gegen ||h|| In Abbildung 50 @) ist ferner das Quadrat des
Differenzfehlers dargestellt. Mit steigender Anzahl der Iterationen wird dieser sehr gering.

5

10
h|P=0.1Ff
Ih[F=0.15mmm )
* E lO10
0.95 L
) 10—15
0 5000 10000 0 5000 10000
a) Anzahl der Iterationen -> b) Anzahl der Iterationen ->

Abbildung 50: Konvergenzverhalten von s: @) Konvergenz von s gegen ||h||2 , b) Quadrat
des Differenzfehlers

Aufgrund der Simulationsergebnisse wurde die Gultigkeit der Naherung fir den kleinsten Ei-
genwert verifiziert fir den Fall T = 0. Dieses Ergebnis gilt jedoch generell, weil die Eigenwer-
te und die Eigenvektoren von A in (4.63) nicht von der in (4.62) auftretenden Selektionsmatrix
ol (1) abhangig sind. Dain (4.62) linksseitig stets ein inneres Produkt zwischen y und den Ei-
genvektoren ¢; auftritt, kann dort daher die folgende Ungleichung angegeben werden

: : 2p-1 Hog T,y
E{signly'y] y*x—<} = ) . AY9;0; PZ (1)Y w7
i= .

H
> AgYGode PE ()Y -

Aufgrund der diskutiertes Eigenschaften von g, liefert (4.77) im rauschfreien Fall die mit dem
kleinsten Eigenwert A, skalierte Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort. Dieser Ei-
genwert, naherungsweise beschrieben durch Aqpr, kann als der bei der Schéatzung gemaf
(4.62) auftretende, mehrdeutige Skalierungsfaktor interpretiert werden. Diese Skalierung kann



4 Vorschlag eines Verfahrens zur aufwandsreduzierten Schétzung der Korrel ationsfunktionen 87

naherungswei se riickgangig gemacht werden, wenn das Ergebnis mit
K = 1/Aopr (4.78)

bewertet wird. Mit dem in (4.74) angegebenen Wert fir A,p entsteht so die Skalierungskon-
stanteK in (4.58). Um die Autokorrel atlonsfunktlon des empfangenen Signals zu erhalten, mufi3
der Schatzwert wegen (4.19) zusétzlich mit 0 skaliert werden.

4.3.3 Einfluld weil3er, additiver Rauschprozesse

Wird der Einflufd von additiven, weilen und unkorrelierten Rauschprozessen betrachtet, so
kann (4.62) unter Berlicksichtigung von E{n',n", _.} = 0 wiefolgt ausgedrtickt werden:

| (e +nE"PE (" + )
V(1) = E{SIgNIY}] - Y¥i_c} = E{ LAl §|Y§+n.k|y ‘ } (479
Nach einer Umformung folgt:
_ ge" T, . H SN’y .
V(T) - YE{|’Y§+nIk| PZ (T)Y +YE |’Y§+n.k|
(4.80)

nlkE.,H T _H NNy 1 }
E PX E .
{|v&+n'k|} oy + {|v&+n'k|

Anhand von (4.80) kdnnen nun die wesentlichen Eigenschaften des multiplikationsfreien Algo-
rithmus' unter Einfluf3 von additiven Rauschprozessen diskutiert werden.

Wird zunachst der Nenner |y§ +n'| betrachtet, so wird deutlich, da3 aufgrund der Verrau-
schung (hier wirkt sich nur der Realteil der Rauschprozesse aus) die inneren Produkte mit ge-
ringer werdendem SNR immer weniger eindeutig sind. Aus diesem Grund ist zu erwarten, dal3
die Auspragung der Eigenvektoren nicht so stark ist, wie im rauschfreien Fall.

Dartber hinaus wird deutlich, dal3 aufgrund des verrauschten Nenners eine Korrelation zwi-
schen den Rauschprozessen und dem Sendesignal herbeigeftihrt wird. Die Kreuzkorrelations-

terme
gnlk—r nlkE.,H
E{wa ! |} ’ E{wa n |}

verschwinden daher fur t = O nicht. Fur grof3eres SNR ist deren Beitrag jedoch gering. Der
Einflu von unkorrelierten Rauschprozessen auf das Schétzergebnis wird am geringsten fir
t#0, dain diesem Fall die letzten drei rauschabhangigen Terme auf der rechten Seite von
(4.80) verschwinden. Andererseits fuhrt der Nenner ebenfalls eine gewisse, Dekorrelation” der
rauschabhangigen Terme herbei.

Fur v(0) folgt nun (siehe Anhang A):

Jz 6i+2. 0 /||h||
I

v(0) = E{]y} = Ih| (4.81)

Wird ferner die rauschabhéngige Matrix (siehe (4.80))
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H
A, = E{W—é—fn—k'} (4.82)

diagonalisiert (A, = Q,A,Q,,), so kann auch hier nach einigen Umformungen wie in Unter-
abschnitt 4.3 die folgende Summendarstellung fir v(0) angegeben werden:

2p-1 H o H 2.62+2-c2/[h|?
> AqiY8nidnPY = IIhllJ X - L : (4.83)
i=0

Mit A, ; sind die Eigenwertevon A, bezeichnet, q,, ; sind die dazugehorigen Eigenvektoren.
Ist die Rauschvarianz geringer als die Varianz der empfangenen Prozesse im rauschfreien Fall,
so kénnen auch hier der kleinste Eigenwert A, , und der dazugehdrige Eigenvektor q,, , ge-
funden werden mit der Eigenschaft, dal3 das innere Produkt zwischen ¢, o und y am groften
ist. Die Naherung fir &, , lautet mit (4.83):

2 G +2-0 /||h||

Die Gultigkeit der entwickelten Naherungen wurde anhand von Simulationen bel
Es/Ng = 10dB verifiziert, wobei auch hier die konstante Kanaimpulsantwort aus
Abbildung 43 verwendet wurde. In Abbildung 51 sind die Betrége der inneren Produkte darge-
stellt. Esist deutlich zu erkennen, dal3 auch bei vorhandenen, additiven Rauschprozessen ein si-
gnifikanter Eigenvektor q, auftritt. In Abbildung 52 sind zum Vergleich die Eigenwerte der
Matrix A, dargestellt, wobei die durchgezogene Linie den in (4.84) angegebenen Wert mar-
Kiert.

0@

10"

|Y qn,il

10° ®

10*

10° |
0 1 2 3 .. 4 5 6 7

Abbildung 51: Betrag der inneren Produkte |yq, ;| (Es/Ny = 10dB)
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Abbildung 52: Eigenwerte A, ; aus Simulation (Es/N, = 10dB)

4.3.4 Eigenschaften des Algorithmus' bei Zeitmittelung

Wird in (4.57) die Ensemblemittelung durch Zeitmittelung ersetzt, so entsteht der folgende Al-
gorithmus:

2
~ Ko N -
(D) = 5 2
i =

Als Skalierungskonstante K wird im folgenden weiterhin der fir den rauschfreien Fall angege-
benen Naherungswert (4.78) verwendet.

Bel ryy (1) handelt es sich mit denin Abschnitt 4.2 beschriebenen Kriterien ebenfalls um einen
Maximum Likelihood-Schétzwert. Diesfolgt aus (4.69) fur denFall T = 0. Wird die Skalierung
nicht berlicksichtigt, so wird mit (4.85) geméf (4.69) der Mittelwert E{|y",|} geschétzt.

Die Eigenschaften von (4.85) wurden mittels Simulation mit Hilfe der in Kapitel 2.3.1.1 be-
schriebenen Simulationsumgebung tberprift, wobei die Autokorrelationsfunktion anhand des
Teilausdrucks

1

. [signly’ il Y*k-i ti{sionly", il - Y¥k-rit]. (485

2  N-—
KM

Fyy(‘c) TN Zi

geschétzt wurde. Als Referenz wurde das Standardverfahren (4.55) herangezogen.

In Abbildung 53 ist der mittlere quadratische Fehler (MQF) in Abhangigkeit von Eg/N, dar-
gestellt. Fir geringere Eg/ N, -Verhdltnisse ist der Schétzfehler bei dem vorgeschlagenen Ver-
fahren geringer as derjenige, der bel dem Standardalgorithmus auftritt. Dies kann im
wesentlichen durch die Wahl der Skalierungskonstanten erklart werden, well sie rauschunab-
hang ist. Dartiber hinaus wirkt sich auch dort der Einflul3 des Nenners auf die rauschabhangigen

iy [sign[y' il - Y*k—r,i] (4.86)
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Terme positiv aus. Mit wachsendem Eg/N, wird der vom Rauschen verursachte Schétzfehler
bei dem Standardverfahren jedoch geringer, als der durch die Néherung entstandene Fehler bel
dem vorgeschlagenen Algorithmus. Ab einem gewissen Schwellenwert (etwa Eg/Nj > 10dB)
ist dort der Schétzfehler daher etwas grof3er im Vergleich zu dem Standardal gorithmus.
Eswird ferner deutlich, dal3 der MQF bei beiden Algorithmen ab etwa Eq/Ny = 20dB nur sehr
wenig von dem Signal-Rausch-Abstand abhangt. Das kann damit erklart werden, dal3 fur |t| > 0
unkorreliertes Rauschen bel einer gentigend grof3en Anzahl der Iterationen ndherungsweise ver-
schwindet. Bei © = O ist der Schétzfehler vor allem durch die Rauschvarianz bestimmt. Diese
ist jedoch dann gering.

10 1
K . Standard
*---"" Algorithmus
LL LL
O 109 o
s 10 / s
Vorschlag
10* 10"
a) 5 15 25 35 b) 5 15 25 35
EJN, [dB] —> Eg/N, [dB] —

Abbildung 53: Mittlerer quadratischer Fehler (MQF) in Abhangigkeit von Eq/N: a) 200
Symbole, b) 500 Symbole

In Abbildung 54 ist der MQF in Abhéngigkeit von der Anzahl der zur Schétzung herangezoge-
nen Symbole dargestellt. Die Differenz der entstandenen Schétzfehler hat die Grélienordnung
von IMQFsiangarda = MQFy orschiag] < 10™°. Um mit dem vorgeschlagenen Algorithmus den
gleichen MQF zu erreichen, wéren bel dieser Simulation etwa 100 zusétzliche Iterationen not-
wendig.

10 10
Standard
S _ Algorithmus

s
g 10 e
Vorschlag p——
\ Es/Ng=15dB Y Es/Ng=30dB
10 ‘ 10 ‘
4 6 8 2 4 6
# Symbole [x100] # Symbole [x100]

Abbildung 54: Mittlerer quadratischer Fehler (MQF) in Abhéngigkeit von der Anzahl der
Ubertragenen Symbole
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4.4  Vorschlag eines Verfahrens zur aufwandsreduzierten,
referenzdatenfreien Kanalschatzung fir OFDM -Ubertragung

Der entwickelte Algorithmus (4.57) bietet die Moglichkeit, die Autokorrelationsfunktion mul-
tiplikationsfrel zu schétzen. In Kapitel 3.4 wurde beschrieben, dald zur referenzdatenfreien
Schétzung der Kanalimpulsantwort bei OFDM-Systemen die Autokorrelationsfunktion des
Empfangssignals geschétzt werden mul3, wobei diese Schitzung auf die Bestimmung der
Kreuzkorrelation zwischen den korrelierten Signal anteilen reduziert werden kann. Wird der Al-
gorithmus aus Abschnitt 3.4 noch einmal betrachtet (rauschfreier Fall), so kann der 1 -te Koef-
fiziente der Kanalimpulsantwort wie folgt geschétzt werden (siehe auch Abbildung 39):

1
he= —=— E{y" o¥imspect- (4.87)
Gx'hO

In diesem Unterabschnitt wird der folgende, multiplikationsfreie Algorithmus entwickelt:
~ _C , , o )
ht = > E{signly’y oYk m+p+r=ISIONY" olYk mep+t - (4.88)

Mit C ist eine komplexwertige K onstante bezei chnet.

Um (4.88) herzuleiten, wird (4.87) zundchst in eine énliche Form gebracht, wie sie in Ab-
schnitt 4.3.1 beschrieben wurde. Zu diesem Zweck werden die folgenden V ektorprozesse defi-
niert (siehe auch Abbildung 39, Abschnitt 3.4):

d. = T
k — [Xk,m’ Xk—l,m+p—1’ ""Xk—l,m+1]

=100 = o) -
Damit |&3t sich y, , in Abwesenheit von Rauschen wie folgt ausdriicken:
Yk o = hdy = vc. (4.90)
Um (4.87) kompakt darzustellen, wird ferner die Maskierungs- bzw. Selektionsmatrix
=0 = [;-(T) ?_P(XT;)], Ti®) = {1, IOTsz,ant: 1 (4-91)
pxp

definiert. Diese Matrix hat genau dieselbe Funktion, wie die Matrix Z(t) in (4.46), jedoch eine
etwas andere Struktur, weil in (4.87) zwei Subsymbole berlicksichtigt werden. Es findet also
keine fortlaufende Korrelation statt. Fir T = 1 beispielsweise lautet T(1):

o+~ O
o O O
o O O

T(1) = (4.92)

-lpxp
Nach &hnlichen Uberlegungen wie in Abschnitt 4.3 143t sich (4.87) wie folgt ausdriicken:
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1 _ T T _ T
h, = —— PE{¢*(s’ +x)IE (Y +¥E{X*(s+x) 1E (1)
tho

(4.93)

]
= —— T*PE{¢*¢ IPE (DY .

thO
Die Matrizen P und E sind in Abschnitt 4.3.1 definiert. Anhand von (4.93) wird deutlich, dal3
zur Schétzung der Kanalimpulsantwort ebenfalls nur eine Teilkorrelation durchgefihrt werden
muf3, weil die Struktur beider Terme auf der rechten Seite von (4.93) gleich ist. Im folgenden
wird daher stellvertretend nur der erste Ausdruck betrachtet

2 _ T
h, = == - PE{c*(c +xIE (Y

o,h

X ] (4.94)
Tio=T

= 5 TEG G IPE (DY .

tho
Der durch (4.94) beschriebene Algorithmus lautet
h = == E{y\ oys(k)}. (4.95)
oxho

Mit y'y o ist der Realteil des ersten Abtastwertes des empfangenen OFDM-Symbols bezeich-
net.
Um die weiteren Untersuchungen zu vereinfachen, wird im folgenden die Funktion

. T
g(t) = ¥* E{—g—g—}PET(r)y (4.96)
v+l
untersucht. Mit Ausnahme der Konjugationen und der etwas anders definierten Matrix ET(r)
stimmt die innere Struktur von (4.96) unter Berlicksichtigung von (4.62) mit (4.63) Uberein:

% T
E{—Q—Q—} = A%, (4.97)
Iyl

Mit A ist diein (4.64) definierte Matrix bezeichnet.
Nach der Eigenwertzerlegung von A* 183 diese sich wiefolgt diagonalisieren (siehe (4.65)):

A* = (QAQ™)". (4.98)

Der einzige Unterschied zu (4.65) ist, dal3 die Eigenvektoren nun konjugiert sind (die Eigenwer-
te sind weiterhin reell, da A* ebenfalls hermitesch ist). Wird (4.96) as Summe dargestellt, so
folgt:

2p-1 To_T T
g(v) =Y Myg%ig PE (DY . (4.99)
i=0
Auch in diesem Fall kdnnen die in Abschnitt 4.3.3 beschriebenen Schlul3folgerungen gezogen
werden: Der Eigenvektor g* liefert einen signifikanten Beitrag zur Summe (4.99), d.h.
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2p-1
9(1) = Ao a*oUoPE (DY + Y AyFarial PET(1)y'
=1 (4.100)

> Ao¥E Qo0 PE (1) .

In Abschnitt 4.3.3 wurde fur den Eigenwert 2, allgemein die Ungleichung (4.75) hergeleitet,
die auch in diesem Fall guiltig ist. Mit Hilfe von (4.100) wird die Kreuzkorrelation zischen den
periodischen Signalanteilen ndherungswei se bestimmt. Diesfolgt aufgrund der im vorangegan-
genen Abschnitt diskutierten Ergebnisse. Zu Berticksichtigen ist jedoch, dal3 auch hier die Ka-
nalimpulsantwort mit ihren ersten, konjugierten Koeffizienten skaliert ist. Die
Skalierungskonstante in (4.89) lautet demnach:

C=—1= -
Ahoptho

(4.101)

Die Konstante C ist also doppelt mehrdeutig. Zum einen enthalt sie h,,, zum anderen den Betrag
der Kanalimpulsantwort. Der letztere kann nattrlich referenzdatenfrel bestimmt werden. Diese
zusétzliche Schadtzung wirde jedoch nicht die in C enthaltene Mehrdeutigkeit beseitigen. Aus
diesem Grund kann die durch A,y zusétzlich eingebrachte Mehrdeutigkeit zugelassen wer-
den.

4.4.1 Einfluld weil3er, additiver Rauschprozesse

Der Standardalgorithmus (4.87) zeichnet sich dadurch aus, dal3 weif3e und unkorrelierte
Rauschprozesse aufgrund der dort verwendeten Kreuzkorrelation verschwinden (siehe auch
Kapitel 3.4). Diese Eigenschaft besitzt der vorgeschlagene aufwandsreduzierte Algorithmus je-
doch nicht.

Um seine Eigenschaften bel additiven Rauschprozessen zu untersuchen, wird g(t) zunéchst
wie folgt umgeschrieben (siehe auch (4.80)):

T *n'
g(x) = ¥* E{—?C‘-.—}PET(T)YT oy E{g—:—"—w}
|Y*€ +”k,o| |Y*€ +”k,o|
(4.102)

1 T 1 1
+E{ My 06 }PET(T)YT+E{”k,o”k,mwﬂ}
|Y*€* +ny o| |Y*€* g o|

Da die Rauschprozesse unkorreliert sind, wird (4.102) zu:

T

- ¢ lpeTi
9(1) Y*E{|Y*€*+”'k,o|} E (DY . (4.103)

Das bedeutet, dal? die Rauschprozesse sich bei alen Koeffizienten g(t) auswirken, dasie stets
im Nenner auftreten. Dies ist der wesentliche Unterschied zu dem Standardalgorithmus, weil
dort der Einfluf additiver, unkorrelierter Rauschprozesse verschwindet. Aus diesem Grund ist
bei dem vorgeschlagenen Algorithmus eine mogliche Verringerung der Konvergenzgeschwin-
digkeit zu erwarten.

4.4.2 Eigenschaften des Algorithmus' bei Zeitmittelung

Wird zur Schétzung der Kanalimpul santwort Zeitmittelung herangezogen, so kann der folgende
aufwandsreduzierte Algorithmus angegeben werden
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h‘t = EN : i _O{Sign[ylk’o]yk,m+p+1:_jSign[y"k70]yk7m+p+1:}' (4104)
Der zusétzlich auftretende Faktor 2 ist durch die Wahl der Skalierungskonstanten C in (4.101)
bedingt. Dabei handelt es sich nattirlich wegen der Mehrdeutigkeit nur um eine formale Skalie-
rung..
Mit h; ist der Schatzwert von h, bezeichnet. Aufgrund von (4.94) kénnen auch die folgenden
Algorithmen zur Schéatzung der Kanalimpul%ntwort angegeben werden:

hrepL,« = N Z {S|9n[Y|< oY m+p+et (4.105)

~ JE N-1 )
hreor < = =" O{SIQn[y"k,o]yk,mp”}. (4.106)
| =

Mit hrept « und hrepr + Sind jeweils Schitzwerte bezeichnet, bei deren Schitzung die Vor-
zeicheny'y o bzw. y", o verwendet wurden. Dietiefergestellten Indizes, REDL" und ,REDR"
sollen darauf hindeuten, daR3 sichin (4.105) und (4.106) um aufwandsreduzierte, links- (Bertick-
sichtigung des Readlteils) bzw. rechtsseitige (Berticksichtigung des Imaginarteils) Algorithmen
handelt.

Die dazugehtrigen Algorithmen auf der Basis des Standardalgorithmus’ lauten:

~ 1 N-1

he = === Yk Ykmepsr (4.107)
h*N <=0
x''0
. 5 N-1
hrepLr = 57D, YioYkmeper (4.108)
hN “i=o
x''0
. -1
hREDR, © = ——J— Z y'k,oyk,mw”. (4.109)
h “N =

Zum Vergleich der Algorithmen wurde dieselbe Simulationsumgebung wie in Abschnitt 4.3.4
verwendet (Hiperlan/2-Ubertragungssystem). Die Kanalimpulsantwort war zeitinvariant, je-
doch nicht konstant. Zusétzlich wurde die in Abbildung 43 konstante Kanalimpul santwort ge-
schétzt, um auch ein Beispiel fir einen Mittelwert der Schatzung angeben zu konnen
(Mittelwert aus 100 Monte-Carlo-Versuchen).

In Abbildung55 sind die Schéatzmittelwerte der COST207-Kanalimpulsantwort aus
Abbildung 43 bei Eq/N, = 0dB dargestellt. Selbst bei diesem geringen Signal-Rausch-Ab-
stand kann die Kanalimpulsantwort geschétzt werden. Es ist ebenfalls zu erkennen, dal3 der
Schétzfehler mit steigender Anzahl der Iterationen geringer wird.

In Abbildung 56 ist der MQF in Abhéngigkeit von Eg/N, dargestellt, der sich bei der Anwen-
dung der Algorithmen (4.104)-(4.107) ergibt (hier wurde wieder die Hiperlan/2-Simulations-
umgebung verwendet). Wird das vorgeschlagene aufwandsreduzierte Verfahren zur Schatzung
der Kanalimpulsantwort herangezogen, so ist der MQF etwas grofer, als das bei dem Standar-
dalgorithmus der Fall ist. Bei geringeren Eg/N,-Verhdtnissen ist dieser Fehler vor allem auf
den Rauschterm im Nenner von (4.103) zuriickzufihren. Bei dem Standardalgorithmus ist der
Einflul? der weil3en, unkorrelierten Rauschprozesse bel einer nicht alzu kleinen Anzahl der Ite-
rationen hingegen sehr gering.
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Abbildung 55: Mittelwerte der Schétzwerte der Kanalimpulsantwort aus Abbildung 43: @)

100 Iterationen, b) 200 Iterationen, c) 400 Iterationen, d) 800 Iterationen

0
5 15 25 35 b) 5 15 25 35
E4/N, [dB] — E4/N, [dB] —>
.5
0.4, T hRrebL
N - h

EJ/N, [dB] —>

Abbildung 56: MQF in Abhéngigkeit von E¢/Ng: @) 100 Iterationen, b) 300 Iterationen, c)

500 Iterationen
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In Abbildung 57 ist der MQF in Abhéngigkeit von der Anzahl der Iterationen dargestellt. Der
MQF bel dem vorgeschlagenen aufwandsreduzierten Algorithmusist auch in diesem Falle stets
etwas grof3er als der MQF bei dem Standardalgorithmus. Um den gleichen MQF zu erhalten,
mufte die Anzahl der Iterationen in dieser Simulationsumgebung (und somit die Anzahl der ge-
sendeten Symbole) um etwa 100 erhoht werden.

0.6} ~

MQF

2 4 6
Iterationen [x100] —>

Abbildung 57: MQF in Abhéngigkeit von der Anzahl der Iterationen: a) Eq/N, = 0dB,
b) E/Ny = 5dB, ¢) E/N, = 10dB

4.5 Implementierungsaspekte

In Abbildung 58 sind die prinzipiellen Strukturen des Standard- und des vorgeschlagenen Al-
gorithmus' gegentibergestellt. Bei dem Standardal gorithmus werden die Quadraturkomponen-
ten der letzten p Abtastwerte eines empfangenen OFDM-Symbols mit dem ersten konjugierten
Abtastwert multipliziert. Im Bild ist diese komplexe Multiplikation bereits durch zwei reelle
Multiplikationen ersetzt worden. Nach der Multiplikation wird das Ergebnis zum Schatzwert
aus aller vorherigen Iterationen (gi—1 = [Qi-1,0, .-, ¥i -1, p—1]) addiert, wodurch der aktuel-
le Schatzwert q; entsteht.

Besteht die Kanalimpulsantwort aus p Koeffizienten, so werden bei dem Standardal gorithmus
mit der in Abbildung 58 dargestellten Struktur in jedem Iterationsschritt 4p reelle Multiplika-
tionen und 4p reelle Additionen durchgefiihrt (bei Vernachlassigung der abschlieffenden Ska-
lierung). Wird der vorgeschlagene Algorithmus verwendet, so sind nun keine Multiplikationen
notwendig. Die letzten p Abtastwerte eines empfangenen OFDM-Symbols werden direkt zu
dem alten Schétzwert addiert bzw. sie werden von diesem Schétzwert subtrahiert. Die Entschel-
dung dariber, ob eine Addition oder eine Subtraktion durchgefuhrt wird, liefern die V orzeichen
des Real- bzw. Imaginéarteils des ersten empfangenen Abtastwertes (bel einer Schéatzung im
Symboltakt). Der Aufwand reduziert sich somit auf lediglich 4p reelle Additionen.

Bei der Aufwandsabschétzung wurde sowohl bei dem Standard- a's auch bei dem vorgeschla-
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genen Algorithmus die abschlief3ende Skalierung vernachlassigt. Da die Schétzwerte der Ka-
nalimpul santwort aufgrund der unbekannten (komplexwertigen) Konstanten mehrdeutig sind,
kann die abschlieffende Skalierung (dasie fur alle Koeffizienten der Kanalimpulsantwort gleich
ist) beliebig gewahlt werden. Eine der M 6glichkeiten besteht in der Skalierung der Schéatzwerte
auf die Einheitsenergie. Dies kann effizient mit Hilfe der in Kapitel 6 beschriebenen CORDIC-
Algorithmen (Coordinate Rotation Digital Computer) durchgefiihrt werden. Wahlt man hinge-
gen eine Skalierungskonstante, die sich als eine Potenz von zwei darstellen 18(%, so kann die ab-
schlief3ende Skalierung durch eine einfache Schieberegisteroperation durchgefihrt werden.

Gi-10 Sign{v'i,o} Gi-10

Yi0 ¢

a'i,p—l

Y ,m+2p-1

61' i ,p-1

Abbildung 58: Vergleich der Struktur der Algorithmen, i-ter Iterationsschritt: a)
Standardalgorithmus, b) vorgeschlagener Algorithmus

Tabelle 7: Aufwandsvergleich

Operation Standardalgorithmus Vorschlag
Reelle Multiplikationen 4ap 0
Reelle Additionen 4p 4p

Zur Implementierung der in Abbildung 58 b) dargestellten Struktur sind lediglich logische Gat-
ter, Schieberegister und Volladdierer notwendig. In Abbildung 59 ist ein Beispiel fir eine mog-
liche Realisierung des vorgeschlagenen Algorithmus fir den Fall eines Festkomma-
zahlenformats (2er Komplement) dargestellt.

Die Quadraturkomponenten | und Q (Real- und Imaginérteil) werden jeweilsin einem Schiebe-
registerfeld (Datenregister) abgelegt. Bei m Bit und p zu verarbeitenden Abtastwerten hat dieses
Feld die Dimension px m. Dies ist auch die Anzahl der notwendigen Flip-Flops, falls die
Schieberegister mit diesen Elementen aufgebaut werden [55]. Die Ergebnisregister sind as
FIFO-Feld (First In First Out) ausgefuhrt. Als erstes wird der letzte, aktuaisierte Koeffizient
des Schétzwertes bestimmt. Das Ergebniswird in die erste Registerzelle hineingeschrieben und
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die Ubrigen Koeffizienten werden um eine Registerzelle weiter verschoben.

Ergebnisregister
m B|tﬁf | m Bit Q% ﬁ ﬁ
Y'im+p Y'i,m+p di-10 q"i_10
3 Yim+p+l Y'i m+pl a'i—:Ll a”i—l,l
g
2
)
Y'im+2p-1 Y'i mr2p-1 a'i—Lp—l a”i—lp—l
/) | ////// //// ////
77 Viol Vo Viol Vo
V" " T "
g [Vio Vio  [V'io Al |B A
A 5 v Y v Y VN VN
Av VB V N Gesteuerter Gesteuerter
Gesteuerter Gegteuerter Volladdierer |11 Volladdierer IV
Volladdierer | Volladdierer 11 . |
| /] /1
/] ./,
/]

Abbildung 59: Architektur des Algorithmus mit vier Schieberegistern und vier
gesteuerten Volladdierern

Zur Steuerung der Volladdierer werden die Vorzeichen von y'; o, und y*; o verwendet. In Ab-
hangigkeit des Vorzeichens des Real- und des Imaginérteils soll im i-ten Iterationsschritt die
folgende Iteration durchgefihrt werden (Skalierung unberiicksichtigt):

qli,k = Vli,Oyli,m+p+k+V"i,0y"i,m+p+k+q.i—l,k (4110)

Qik = Vi,oYimep+k Vi, imep+rk T di-1k- (4.111)
Mit V' o und V" o sind die Vorzeichenbitsvon y'; o und y"; o bezeichnet.

Da e|ne Subtraktl on durch eine Addition des Zwei erkompl ementes dargestellt werden kann,
werden zur Realisierung von (4.110) lediglich m-Bit-Volladdierer benttigt. Ist nur eines der
Vorzeichenbits V'; o und V"; o in(4.110) gesetzt, so bedeutet dies, dal3 eine der Zahlen (A oder
B) in Zwelerkoplementdarstellung uberfuhrt werden mul. Hierzu ist jedoch nur eine Invertie-
rung notwendig, well die Addition von 2° am Ubertragseingang realisiert werden kann [55].

Sind beide Vorzeichen gesetzt, so kann diese V orzeichenanderung bei der Addition zu dem al-
ten Schéatzwert durch eine Komplementbildung berticksichtigt werden.

In Abbildung 60 ist die Realisierung der in Abbildung 59 dargestellten gesteuerten V olladdierer
| und Il dargestellt.
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l—\/'.
m-Bit-Volladdierer | V'io

+—V'io

. V"o
m-Bit-Volladdierer 11 Ubertrag @ =
b) <+—Vi'io

Abbildung 60: Realisierung der gesteuerten Volladierer: a) Volladdierer 1, b) Volladdierer
[

Sind beide Vorzeichenbits V'; o und V*"; o in (4.110) gesetzt oder istin (4.111) V', o = 1 und
V" o = 0, so mul das Ergebnisses der Addition im Zweierkomplement vorliegen. Dies kann
durch eine geeignete aulRere Beschaltung einesVolladdierersrealisiert werden. In Abbildung 61
ist eine mogliche Realisierung der gesteuerten Volladdierer 111 und 1V dargestellt.
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. bi b;
1 ai, i I 1 T
m-Bit-Volladdierer 111 Ubertrag <C, [«

b)

Abbildung 61: Realisierung des gesteuerten Volladdierer: a) Volladdierer 111, b)
Volladdierer IV

4.6 Zusammenfassung

Die Kenntnis der Korrelationsfunktionen des empfangenen Signals ist fir eine referenzdaten-
freie Schatzung der Kanalimpulsantwort auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung von
grundlegender Bedeutung. Diese Korrelationsfunktionen missen jedoch zunéchst geschétzt
werden. Wird zur Schétzung Zeitmittelung herangezogen, so handelt essich bel den Schatzwer-
ten um konsistente Maximum Likelihood-Schétzwerte, die asymptotisch erwartungstreu sind.
Dadiese Korrelationsfunktionen in jedem Iterationsschritt geschétzt werden muissen, ist der da-
mit verbundene Aufwand nicht zu vernachlassigen: Im Falle komplexwertiger Eingangsgrofien
muissen hier pro Iteration bei p K oeffizienten p komplexe Multiplikationen und p komplexe Ad-
ditionen durchgefiihrt werden. Dies entspricht jeweils 4p reellen Multiplikationen und 4p reel-
len Additionen. Dieser Aufwand kann nur dann reduziert werden, wenn die
aufwandsbestimmenden Multiplikationen vermieden werden konnen.

Diese Aufwandsreduktion kann erreicht werden, wenn bei der Schatzung der Korrel ationsfunk-
tionen auf deren korrekte Skalierung verzichtet wird. Dies bedeutet, dal? die Schétzung nur bis
auf eine Konstante eindeutig ist. Diese Mehrdeutigkeit kann jedoch toleriert werden, falls die
Korrelationsfunktionen im Zusammenhang mit einer referenzdatenfreien Kanalschétzung be-
stimmt werden, dain diesem Fall der Schétzwert der Kanalimpul santwort ohnehin mehrdeutig
ist.

In diesem Kapitel wurden zunéchst mathemati sche Grundlagen der Schéatzung der Korrelations-
funktionen sowie die wesentlichen Eigenschaften der méglichen Schétzer beschrieben. Der
zentrale Inhalt dieses Kapitels ist jedoch der Vorschlag eines Verfahrens zur multiplikations-
freien Schétzung der Korrelationsfunktionen. Um eine mathematische Konsistenz beziiglich
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der Beschreibung herzustellen, wurde zun&chst das Schétzproblem mathematisch reformuliert.
Basierend auf diesem mathematischen Gerlst wurde das aufwandsreduzierte Schétzverfahren
entwickelt, analysiert und durch Simulationen verifiziert.

Der wesentliche Vorteil des vorgeschlagenen Verfahrens ist der geringe Aufwand, well die
Multiplikationen durch eine vorzei chengewichtete Addition/Subtraktion ersetzt werden.

Diese signifikante Aufwandsreduktion bedeutet jedoch, dal3 im Vergleich zu dem Standardver-
fahren die Konvergenzgeschwindigkeit etwas langsamer ist. Bei der im Rahmen dieser Arbeit
verwendeten Simulationsumgebung waren jedoch etwanur 100 Iterationsschritte mehr notwen-
dig, um verglichen mit dem Standardal gorithmus den gleichen MQF zu erreichen.

Der zweite Schwerpunkt dieses Kapitelsist der Vorschlag eines aufwandsreduzierten Verfah-
rens zur referenzdatenfreien Schiatzung der Kanalimpulsantwort fir OFDM-Ubertragung. Ba-
sierend auf den Ergebnissen im Zusammenhang mit der Schétzung der Korrelationsfunktionen
wurde ein weiterer Algorithmus entwickelt, mit dem eine multiplikations- und referenzdaten-
freie Schatzung der Kanalimpulsantwort moglich ist. Dieses Verfahren wurde ebenfalls analy-
siert und durch Simulationen verifiziert. Im Vergleich mit dem bekannten Standardverfahren
sind die Konvergenzeigenschaften hier etwas schlechter: Es wurden ebenfalls etwa 100 Itera-
tionen mehr bendtigt, um verglichen mit dem Standardalgorithmus den gleichen MQF zu errei-
chen. Diesist vor allem darauf zurlckzufthren, dal3im Falle unkorrelierter Rauschprozesse der
Rauscheinflul® bei der Schétzung mit dem Standardal gorithmus n&herungswei se verschwindet.
Aufgrund der erzielten Aufwandsreduktion tritt dieser Effekt bel dem vorgeschlagenen Verfah-
ren nicht auf.

Abschlief3end wurden die | mplementierungsaspekte untersucht. Um den geringen Aufwand der
beiden vorgeschlagenen Algorithmen zu demonstrieren, wurde eine Hardwareumsetzung des
Algorithmus' zur referenzdatenfreien Kanalschatzung angegeben. Diese Schaltung besteht le-
diglich aus Schieberegistern (z.B. Flip-Flops), Gattern sowie geeignet beschalteten Volladdie-
rern, was eine effiziente Hardwarerealisierung des Algorithmus ohne Verwendung von
Signal prozessoren ermaglicht.
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5 Vorschlag eines Verfahrens zur Reduktion des
Schatzfehlers bei referenzdatenfreier Kanalschatzung

In diesem Kapitel wird ein Verfahren vorgeschlagen, das zu einer Reduktion des bel einer refe-
renzdatenfreien Kanal schétzung entstandenen Schétzfehlers herangezogen werden kann. In Ab-
schnitt 5.1 wird der prinzipielle Ansatz erléutert, der auf einer nachtréglichen
Prédiktionsfilterung der Schatzwerte beruht. In Abschnitt 5.2 sind die grundlegenden Aspekte
der linearen Pradiktion beschrieben. Darauf aufbauend wird in Abschnitt 5.3 eine allgemeine
L6sung zur Bestimmung der Koeffizienten des gesuchten Filters entwickelt und in Abschnitt
5.3.1 eine geeignete Naherung ausgearbeitet, die einen praktischen Einsatz des Verfahrens er-
moglicht. In Abschnitt 5.4 wird das Verfahren fir OFDM-Ubertragung angewendet und anhand
von Simulationsergebnissen verifiziert.

Auf die Implementierungsaspekte wird in Abschnitt 5.5 eingegangen. Um die bei der Bestim-
mung der Filterkoeffizienten auftretende Matrixinversion zu vermeiden, wird dort ein weiterer
Algorithmus entwickelt, mit dem die Bestimmungsgleichung iterativ gel 6st werden kann. Nach
einer Aufwandsberechnung folgt in Abschnitt 5.6 eine Zusammenfassung der wesentlichen In-
halte dieses Kapitels.

5.1 Einfuhrung

Zur referenzdatenfreien Kanalschétzung bei OFDM-Systemen kdnnen relativ einfache Algo-
rithmen herangezogen werden, die im wesentlichen auf Schétzung der Korrelationsfunktionen
beruhen (siehe Kapitel 4). Der Nachteil dabel ist jedoch die u.U. relativ langsame Konvergenz-
geschwindigkeit. Um diese zu erhdhen, kénnen leistungsféhigere Schétzverfahren angewendet
werden, wie z.B. die Subraummethoden [90]. Problematisch dabei ist jedoch die mit den be-
kannten V erfahren verbundene hohe Komplexitét, die einer praktischen Hardwareimplementie-
rung im Wege steht.

Es stellt sich daher die Frage, ob die Konvergenzgeschwindigkeit durch eine nachtragliche Fil-
terung der Schatzwerte erhoht werden kann. Dies ist gleichbedeutend mit der Forderung, den
Schétzfehler nachtraglich zu minimieren. In Abbildung 62 ist dieser Ansatz prinzipiell darge-
stellt.

Nk
Xk Yk . h , h
—> g — h, C—y —  FAler [ X,
a) b)

Abbildung 62: Minimierung des Schétzfehlers: a) Schéatzung der Kanalimpul santwort, b)
nachtrégliche Filterung der Schétzwerte
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Die Kanalimpulsantwort h wird zundchst referenzdatenfrel geschétzt. Um den Schétzfehler zu
verringern, werden die Schatzwerte h einer nachtréglichen Filterung unterzogen. Das wesent-
liche Problem ist daher mit der Bestimmung der notwendigen Filterkoeffizienten verbunden.
Der Ansatz zur LAsung dieses Problems kann tber die lineare Pradiktion erfolgen, die in Ab-
schnitt 5.2 beschrieben wird. Das zu bestimmende Filter kann auch als Pradiktionsfilter [50]
verstanden werden, weil hier anhand der Schéatzwerte auf die unbekannte Kanalimpul santwort
geschlossen wird. Wird unterstellt, dal3 das verwendete, referenzdatenfreie Schétzverfahren ef-
fizient, konsistent und erwartungstreu ist, so kénnen die Schétzwerte als aktuelle Schatzwerte
interpretiert werden, die zur Prédiktion der kinftigen, genaueren Schétzwerte herangezogen
werden.

5.2 Grundlagen der linearen Pradiktion

In Abbildung 63 ist eine prinzipielle Struktur zur linearen Prédiktion dargestellt [52].

Xk

N
LN
\ 4

Pradiktionsfilter

Xk

Abbildung 63: Lineare Pradiktion

Mit x, ist ein stationérer und mittelwertfreier Prozef3 bezeichnet, dessen Schatzwert Xy anhand
der Vergangenheitswerte gesucht wird. Diese Problemstellung ergibt sich beispielsweise bei
der parametrischen Spektralschdtzung [2]. Das Schétzproblem kann mit Hilfe eines linearen
Pradiktionsfilters gel6st werden, dessen Koeffizienten noch bestimmt werden missen. Dazu
werden die Eingangs- und Ausgangswerte, X, und Xy, verglichen. Der dabei entstandene Feh-
ler &3t sich wie folgt angeben [50]:

m
€ = Xe— ), PiXy_i- (5.1)
i=1

Mit p; sind die Koeffizienten der Impulsantwort des Pradikti onsziIters bezeichnet.
Mit den Vektoren p = [py, ..., Pyy] UND X = [X, _4, ..., X, _y]  kann (5.1) kompakt durch

€ = X —PpPX (5.2

ausgedriickt werden. Der gesuchte Koeffizientenvektor p 183 sich aus der Minimierung der
L eistung des Fehlers g, ermitteln:

E{ee*} = Minimum. (5.3)
Die L6sung dieses Problems liefert die Wiener-Hopf-Gleichung [50]:

-1
P =r,,R- (5.4

Dabei bezeichnet r,, = [r,,(1), ..., I, (m)] den Autokorrelationsvektor der Eingangsdaten-
folge, der durch

M = E{xka} (5.5)
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definiert ist. Mit R, , ist die folgende Autokorrelationsmatrix bezeichnet:

1 (0) (D) . 1 (m=1)]
R, = E{XXH} _ Fex(1) 1 (0) 1y, (1) _ (5.6)
Mx(M=1) ... ex(0)

Bei der beschriebenen linearen Préadiktion wird anhand der V ergangenheitswerte von x, der im
Sinne der Wiener-Losung optimaler, aktueller Schéatzwert ermittelt. Die Losung basiert aus-
schliefdich auf der Kenntnis der Autokorrelationsfunktion der Eingangsgrofie.

5.3 Pradiktionsfilterung der Schatzwerte

Ausgehend von dem Préadikator in Abbildung 63 wird im folgenden die in Abbildung 64 darge-
stellte Struktur betrachtet.

Abbildung 64: Prédiktionsfilterung der Schatzwerte

A

Mit h =T[h,, ..., hp_l]T sind die Schatzwerte der Kanalimpulsantwort h = [h,, ..., hp_l]T
bezeichnet. Diese Schéatzwerte werden mit der Filterimpulsantwort f = [f,, ..., f,_;] gefaltet,
wobel das aktuelle Ergebnis mit der wahren Kanalimpulsantwort verglichen wird. Bei diesem
Vergleich entsteht der Fehler ¢, , der wie folgt dargestellt werden kann:

-1 ~

Dabel bezeichnet hy = [hy, ..., hx_| + 1]T den entsprechenden Ausschnitt des Schatzvektors h.
Im Unterschied zu der in Abbildung 63 dargestellten Struktur werden in diesem Fall keine kon-
tinuierlich empfangenen Koeffizienten eines weil3en Leistungsprozesses verarbeitet. Die
Schétzwerte der Kanalimpulsantwort sowie die Kanalimpulsantwort selbst konnen jedoch a's
dimensionslose Energiesignale (d.h. Signale mit beschrénkter Energie) behandelt werden [42].

Unter der Voraussetzung, dal3 bei der Bestimmung des Schatzwertes h die Kanalimpul santwort
mit einem wei3en, unkorrelierten und mittelwertfreien Prozef3 erregt wurde, konnen die Filter-
koeffizienten unter Berticksichtigung von (5.7) aus der Minimierung der folgenden quadrati-
schen Funktion ermittelt werden:

3= E{eee* ) = E{hht ) —fE{hihe )} —E{h 1 +fE(R AT, (58)

Die Erwartungswerte in (5.8) kdnnen, im Unterschied zu den in Abschnitt 5.2 auftretenden Au-
tokorrelationsfunktionen, als Systemkorrelationsfunktionen verstanden werden. Aus diesem
Grund werden formal der folgende Kreuzkorrelationsvektor zwischen der Kanalimpul santwort
und deren Schatzung
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E{hh'} = rE = (1 (0), .o (1= 1)] (59)

und die Autokorrel ationsmatrix

A r”(O) r”(l 1)
E{hhi'}= R (5.10)

r*M(I -1). rM(O)

definiert. Das hochgestellte ,,E* soll dabel kennzeichnen, dal? es sich hier um eine Energiekor-
relation handelt [50].

Mit E{h,h*} = ||h|| = rhh(O) kann (5.8) nach einer quadratischen Erganzung [2] und unter
der Voraussetzung, dal? die Inverse der Autokorrelationsmatrix existiert, wie folgt dargestellt
werden:

E E E.-1 EH E E E.1 _E E H
J= I’hh(O)—l‘hﬁ(R%) (rp) + (fRHH_th)(REH) (fRHH_th) : (5.11)
Die quadratische Funktion Jwird minimal, wenn die Klammerausdriicke auf der rechten Seite
von (5.11) verschwinden. Die L6sung der Minimierungsaufgabeist wieder in der Form der Wie-
ner-Hopf-Gleichung [113] gegeben:

f=rERE)T (5.12)
Der verbleibende Restfehler kann direkt aus (5.11) abgelesen werden:
. E E E.-1 EH
min(J) = rpp(0)—r ~(Reo) (ren) (5.13)

Dieser Restfehler hat formal die gleiche Struktur wie der Restfehler, der im Zusammenhang mit
der linearen Prédiktion (5.4) auftritt [52].

Die hergeleitete Losung (5.12) liefert eine allgemeine Besti mmungsvorschrlft fur die Koeffizi-
enten des Prédiktionsfilters f. Stérend ist jedoch, dal? der Vektor rhﬁ nicht bestimmt werden
kann, weil hierzu die Kanalimpulsantwort bekannt sein mufdte. Aus diesem Grund muf3 fur
(5.12) eine geeignete Naherungsl 6sung gefunden werden, mit der eine gewunschte Reduktion
des Schétzfehlers erreicht wird. Auf diese Problematik wird im nachsten Unterabschnitt einge-
gangen.

5.3.1 Naherungslosung

Die algemeine Losung (5.12) beinhaltet das Problem, dal’ der Kreuzkorrel ationsvektor rhﬂ
nicht bestimmt werden kann. Um eine geeignete Naherung fr e zu finden, wird der Schétz-
wert h genauer betrachtet. Dieser 14t sich al's eine Uberlagerung der (skalierten) wahren Im-
pulsantwort und einem Schétzfehler darstellen:

h = Ch+e. (5.14)

Mit C ist eine unbekannte (komplexwertige) Konstante bezeichnet, die die prinzipielle Mehr-
deutigkeit  der . referenzdatenfreien  Schétzung  représentiert. Der  Schétzfehler
e=[ep ..., e,_ 1] kann ebenfalls als ein Energiesignal betrachtet werden, fr den im folgen-
den angenommen wird, dal3 er mit der Kanalimpulsantwort h nur schwach korreliert ist. Ist fer-
ner die Konstante C nicht allzu klein, so bedeutet diese Annahme:
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|c- Eth™| » [Ete ™. (5.15)
Mit (5.14) lautet der Kreuzkorrelationsvektor rﬁﬂ:
E{hhi't = C*E{h,h""} + E{h.e . (5.16)

Dabel bezeichnen h, = [h,, ..., hk_|+1]T und e =[g,, ..., ek_|+1]T die entsprechenden
Ausschnittevon h und e.

Der erste Term auf der rechten Seite von (5.16) beschreibt den mit C* skalierten Autokorrela-
tionsvektor der Kanalimpulsantwort, der letzte Term hingegen den Kreuzkorrelationsvektor
zwischen h und e. Die Kreuzkorrelation (5.16) &l sich daher wie folgt darstellen:

Efheh'} = CorE o+ (5.17)

DasErgebnisin (5.17) kann wiefolgt gedeutet werden: Wird die Kreuzkorrelation zwischen der
K analimpul santwort und ihren Schitzwerten gebildet, so setzt sich das Ergebnis aus einer Uber-
lagerung aus der Autokorrelierten der Kanalimpulsantwort und der Kreuzkorrelierten zwischen
der Kanalimpul santwort und dem Schétzfehler zusammen. Die allgemeine Lésung (5.12) kann
mit (5.17) wie folgt umgeschrieben werden:

A

E 6 ~E .71 E . E.-1 g _E. -1
f = rhﬂ(Rﬂﬂ) = C*rhh(Rﬁﬂ) +I’he(RAF1) =f+f

: (5.18)

.
Dielmpulsantwort desFilters f 183t sich also Addition der Impulsantworten der Teilfilter f und
f. darstellen, deren Wirkung ebenfalls anschaulich gedeutet werden kann: Das erste Teilfilter

P E ~E .1
f= C*rhh(R%) (5.19)

korrigiert die Schétzwerte derart, dal3 deren resultierende Autokorrel ationfunktion moglich ge-
nau die Autokorrel ationsfunktion der Kanalimpul santwort approximiert. Werden die gefilterten
Schétzwerte in den Frequenzbereich Uberfihrt, so ist auch hier mit dem Wiener-Kintchine-
Theorem [42] eine anschauliche Erkléarung moglich. Mit dem Teilfilter f werden die Schétz-
werte derart bewertet, dal3 der resultierende Betragsfrequenzgang den Betragsfrequenzgang der
Kanalimpulsantwort approximiert. Dies kann als ,, Grobkorrektur verstanden werden, wobei
hier sowohl der Betrag als auch die Phase der Schétzwerte korrigiert werden.
Das zweite Teilfilter
-1

fo = Mpe(RE) (5.20)
Ubernimmt die ,, Feinkorrektur”. Dieses Tellfilter kann referenzdatenfrel nicht bestimmt wer-
den, weil weder der Schétzfehler noch die Kanalimpulsantwort bekannt sind.
Ist die Annahme (5.15) erfillt, so folgt [f| » || . Dies bedeutet, daR (5.18) in diesem Fall
hauptsachlich von den K oeffizienten des Tellfilters f bestimmt wird. Diese liefern unter dieser
V oraussetzung bereits die gesuchte Néherung.
Werden die Koeffizienten von f zur Filterung der Schatzwerte herangezogen, so lautet der mi-
nimal mogliche Restfehler fur diesen Fall:

min(J) = rﬁh(O)—rﬁﬂ(RﬁEﬁ)_l(rEH)H+rEe(REH)_1(rEe)H. (5.21)

Im VErgI_gcrllE zZu dem Restfehler (5.13) taucht in (5.21) der zusétzliche Fehlerterén
Me(RER) (ke auf. Dieser zusétzliche Fehler hangt sowohl von der Kreuzkorrelierten r

as aucrh von der Autokorrelierten des Fehlers ab. Sind der Schétzfehler und die Schétzgrofie un-
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korreliert (1, = 0), so geht (5.21) in (5.13) iiber.

Zur Veranschaulichung der Ergebnisseist in Abbildung 65 der Einfluf3 der Prédiktionsfilterung
auf die Schétzwerte der Kanalimpul santwort aus Abbildung 43 im Frequenzbereich dargestellt.
Die Ergebnisse resultieren aus einer Mittelung von 100 Schatzwerten, wobel jeweils bel
Es/Ny = 0dB 1000 OFDM-Symbole Ubertragen worden sind.

Bel einer nachtraglichen Pradiktionsfilterung der Schatzwerte mit dem optimalen Filter gemald
(5.18) wird der Betragsfrequenzgang der Kanalimpulsantwort gut approximiert. Nach einer Fil-
terung der Schéatzwerte mit dem Naherungsfilter gemaf3 (5.19) wird der urspriingliche Betrags-
frequenzgang ebenfalls korrigiert, das Ergebnis ist jedoch natrlich nur suboptimal.

0.07,
0.06-
0.05
= 004
s
L 003
0.02- — wahrer Wert
_.._ Schatzwert
_____ Filterung gemal3 (5.20)
oot . Filterung gemaR (5.19)
0 05 1

fT—
Abbildung 65: Normierter Betragsfrequenzgang

In Abbildung 66 ist der mittlere quadratische Fehler (MQF) sowohl in Abh&ngigkeit von der
Anzahl der Ubertragenen Symbole al's auch in Abhangigkeit von Eg/ N, dargestellt (mit o ist
dort der Faltungsoperator bezeichnet). Die Simulationsumgebung wurde gemald Abschnitt
2.3.1.1 gewahlt, wobei die zeitinvariante Kanalimpulsantwort in jedem Monte Carlo-Versuch
neu erzeugt wurde. Zur Filterung der Schéatzwerte h (Schéatzung anhand (4.107)) wurde das Fil-
ter f mit dem Koeffizientenvektor gemal3 der Naherung (5.19) verwendet.
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Abbildung 66: MQF: h: Schétzwgrt der Kanalimpulsantwort, f: Pradiktionsfilter (5.18),
h e f: gefilterter Schatzwert

In beiden Simulationsbei spielen kann trotz der Naherung (5.19) fur die Bestimmung der K oef-
fizienten des Pradiktionsfilters eine Verringerung des M QF festgestellt werden, was gleichbe-
deutend mit der Erhdhung der Konvergenzgeschwindigkeit ist.

Dem Simulationsergebnis in Abbildung 66 liegt eine genaue Kenntnis der notwendigen Para-
meter zur Dimensionierung der Filterkoeffizienten zugrunde. In praktischen Systemen missen
diese zun&chst geschétzt werden. In (5.19) treten daher nur die Schatzwerte dieser Parameter
auf:

~  "x~E E -1

f=C rhh(R%) . (5.22)
Mit f it eine Ndaherung von f aus (5.19) bezeichnet, C reprasentiert néherungsweise die Mehr-
deutigkeit C. Wesentlich fur die Dimensionierung von f ist jedoch der Schétzwert rp,p, . Auf die

Schétzung der Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort wird daher im néchsten Ab-
schnitt eingegangen.

5.3.2 Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort
Die Koeffizienten der Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort lauten mit (4.18):
H
(1) = hS'(vh .

Sie kénnen naherungsweise aus der Schatzung der Autokorrelationsfunktion Myy des empfan-
genen Signals y, aus Abbildung 67 bestimmt werden.

N
X
_k» hk #L

Abbildung 67: Basisbandmodell eines Ubertragungssystems

Mit X, und y, sind unkorrelierte, weile unzd mittelwertfreie Prozesse bezeichnet.
Die Koeffizienten Fyy(T) lassen sich mit o, = E{x; X *} (siehe (4.17)) wie folgt angeben:
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2, T H
Fyy(T) o,hS (t)h +E{nnn* _.}

(5.23)

2 E
OxMmn(T) + E{nen* .} .

Mit E{n,n*,_.} sind die Koeffizienten der Autokorrelationsfunktion des Rauschprozesses
bezeichnet. I st das Rauschen weil3 und unkorreliert, so verschwindet dieser Anteil fir k = t. Fir
k = 7 liefert diese Autokorrelationsfunktion die Varianz des Rauschprozesses.

Fur ein nicht allzu geringes SNR kann zur Schdtzung der Autokorrelationsfunktion der Ka-
nalimpul santwort die folgende N&herung herangezogen werden:

() = T (T) = %ryy(r) : (5.24)
GX

Sind die Rauschprozesse weil3 und unkorreliert, soist:

E o= 1 E 2, 2
Mh(0) = rpp(0) = —hy(T) = MNp(0) +6,/0,

X

(5.25)

E = 1
Mn(T) = Mhh(T)= S5r (1) |
GX

Mit cﬁ ist die Varianz des Rauschproz%gs bezeichnet.

Aus E5.25) folgt, daid alle Koeffizienten r,,(t) fur T 0 exakt geschétztzwerzden konnen. Der
bei r,(0) auftretende FehIeEr hangt ausschliefdich von dem Verhdltnis 6,/ o, ab.

Wird zur Schatzung von r,, Zeitmittelung herangezogen, so kann mit (4.55) der folgende
Schétzal gorithmus angegeben werden:

~E 2 ,
(1) = =Y YiV¥i_r. (5.26)
o,N i=0

Mit y'; ist der Realteil von y; bezeichnet.

Da das Pradiktionsfilter f in (5.22) die unauflsbare Skalierungskonstante C beinhaltet, kann
zur Schétzung der Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort auch der in Kapitel 4 ent-
wickelte, aufwandsreduzierte Algorithmus herangezogen werden:

~E K N1

Fhn(T) = - Zi . signly'ly*i_z. (5.27)
Die Skalierungskonstante K ist in (4.58) angegeben. .
In Abbildung 68 ist der resultierende MQF vor und nach der Filterung der Schéatzwerte, d.h. h
und f e h, dargestellt. Um die Koeffizienten des Prédiktionsfilters zu bestimmen, wurde die
Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort jeweils mit den Algorithmen (5.26) und
(5.27) geschétzt.

Die in Abbildung 68 dargestellten Simulationsergebnisse demonstrieren die Verringerung des
Schétzfehlers durch eine nachtrégliche Pradiktionsfilterung der Schétzwerte. Zum Entwurf des
Pradiktionsfilters kann darlber hinaus der aufwandsreduzierte Algorithmus (5.27) anstatt des
Standardalgorithmus’ (5.26) verwendet werden, da der MQF-Unterschied gering ist.
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Abbildung 68: MQF in Abhéngigkeit von der Schétzung von rﬁh: a) Eg/N, = 15dB, b)
500 Symbole

54 Anwendung des Verfahrensin OFDM-Systemen

Bei einer OFDM-Ubertragung kann die Kanalimpulsantwort mit Hilfe von Korrelationsfunk-
tionen geschéatzt werden - in Kapitel 4 wurde darauf ausfihrlich eingegangen. Werden die
Schétzwerte der Kanalimpul santwort nachtréglich einer Filterung unterworfen, so kann die not-
wendige Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort aus der Schatzung der Autokorre-
lationsfunktion des empfangenen Signals gewonnen werden. Beiden Schatzwerten
(Kanalimpulsantwort und deren Autokorrelierte) kann daher dieselbe Struktur des Schétzal go-
rithmus’ zugeordnet werden, beispielsweise die im Rahmen dieser Arbeit stets betrachtete Zeit-
mittelung.

Dader Schatzwert der Autokorrelierten bei stationdren Prozessen nicht von dem Zeitpunkt ab-
héngt, zu dem die Schatzung beginnt, kdnnen pro empfangenes OFDM-Symbol mehrere Itera-
tionen durchgefuhrt werden. Demgegentber steht pro OFDM-Symbol lediglich nur eine
Iterationsmoglichkeit zur Schétzung der Kanalimpulsantwort zur Verfligung. Dies bedeutet,
dal? bei der Schatzung der Autokorrelationsfunktion innerhalb eines Beobachtungsintervalls
wesentlich mehr Iterationen durchgefihrt werden kdnnen als bei der Schatzung der Kanalim-
pulsantwort (siehe Abbildung 69). Aus diesem Grund kann davon ausgegangen werden, dal3die
Schétzwerte der Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort fur 02 « (5 (siehe (5.29))
geniigend genau sind.

Cydlic Prefix Schétzung der Kanalimpulsantwort

Yk,0 Yk e Yk,p-1 Yk,p e Ykm+p | Ykmeptl | ... |Ykm+2p-1

/

Schétzung der Autokorrelationsfunktion
der Kanalimpul santwort

Abbildung 69: Referenzdatenfreie Kanalschétzung und Schatzung der
Autokorrelationsfunktion der Kanalimpul santwort
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In Abbildung 70 ist die prinzipielle Struktur des vorgeschlagenen Verfahrens zur nachtrégli-
chen Reduktion des Schétzfehlers dargestellt. Die (referenzdatenfreie) Schétzung der Autokor-
relationsfunktion der Kanalimpul santwort kann parallel zur Schétzung der Kanalimpul santwort
erfolgen. Die Koeffizienten des Pradiktionsfilters werden in jedem Iterationsschritt gemald
(5.22) bestimmt. Im letzten Schritt werden die Schatzwerte gefiltert.

Referenzdatenfreie Schétzung
L coaem : der Kanalimpul santwort

\ Préadiktionsfilterung

Nk

hef —»
\ 4
W 7 —

-
-
| 1 e
. ’

Referenzdatenfreie Schétzung der Dimensionierung
Autokorrelationsfunktion der des Pradiktionsfilters
Kanalimpul santwort

Abbildung 70: Struktur des Verfahrens zur nachtréglichen Reduktion des Schétzfehlers

Um die Eigenschaften des Verfahrens durch Simulation zu verifizieren, wurde die Kanalim-

pulsantwort referenzdatenfrei sowohl mit dem multiplikationsfreien Algorithmus (4.104) as

auch mit dem Standardalgorithmus (4.107) geschétzt. Zur Bestimmung der Autokorrelations-

funktion der Kanalimpulsantwort wurde der multiplikationsfreie Algorithmus (5.27) herange-

zogen.

In Abbildung 71 und Abbildung 72 sind einige Simulationsergebnisse dargestellt. Der MQF

wurde dort fUr die folgenden Schatzgrofen bestimmit:

* h: Schétzwert der Kanalimpulsantwort vor der Filterung. Zur Schatzung wurde der multi-
plikationsfreie Algorithmus herangezogen.

* hef:obiger Schatzwert nach der Filterung

* h: Schatzwert der Kanalimpulsantwort vor der Filterung. Zur Schétzung wurde der Stan-
dardal gorithmus herangezogen.

* hef:obiger Schatzwert nach der Filterung

In Abbildung 71 ist der MQF in Abhangigkeit von der Anzahl der Ubertragenen OFDM-Sym-
bole fur einige Eg/ N, -Verhadtnisse dargestellt. Anhand der Simulationsergebnisse wird deut-
lich, daf3 mit Hilfe der Prédiktionsfilterung der Schétzwerte mindestens eine Verdopplung der
Konvergenzgeschwindigkeit erreicht werden kann.

Abbildung 72 zeigt den MQF in Abhangigkeit von Eg/N,. Bei geringen Eg/N-Verhaltnis-
sen kann der Schétzfehler durch die Pradiktionsfilterung sogar vergréf3ert werden. Dieser nega-
tive Effekt ist darauf zurlckzuftihren, dald die Autokorrelationsfunktion der
Kanalimpulsantwort (r Eh) mit den verwendeten Algorithmen (Zeitmittelung) nur uggenijgend
genau bestimmt werden konnte, weil in dem Schétzwert von r,(0) die mit o, skalierte
Rauschvarianz auftritt (siehe (5.25)).
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Abbildung 71: MQF in Abhangigkeit von der Anzahl der Symbole
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Abbildung 72: MQF in Abhangigkeit von Eg/N

113

Bel den in Abbildung 71 und Abbildung 72 dargestellten Simulationsergebnissen waren die
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Ordnungen des Pradiktionsfilters und der Kanalimpulsantwort gleich. Diese Wahl der Anzahl
der Filterkoeffizienten ist jedoch bel [angeren Kanalimpul santworten aus Griinden der Komple-
Xitét ungunstig. In Abbildung 73 ist der resultierende MQF bei der Verwendung eines Filters
mit der halben Anzahl der K oeffizienten dargestellt (p/2, wobei p die Anzahl der Koeffizienten
der Kanalimpulsantwort ist). In dieser Simulation wurden sowohl die Kanalimpul santwort as
auch deren Autokorrelationsfunktion mit Hilfe der multiplikationsfreien Algorithmen (4.104)
und (5.27) geschétzt.

o3\ -~ h
0.25' \, —— hef
hef

MQF
I
I

02 -
015 \\U -~

01 -

5 15 25 35
a  Anzahl der Symbole [x 100] —> b) Eg/N, [dB] —

Abbildung 73: MQF: a) EJ/N=15dB, b) 500 Symbole

Auch mit einer geringeren Anzahl der Filterkoeffizienten kann eine Erhdhung der Konvergenz-
geschwindigkeit bzw. Verringerung des Schétzfehlers erreicht werden. Diese ist im direkten
Vergleich mit den Ergebnissen bel voller Filterlange (p Koeffizienten) jedoch geringer.

5,5 Implementierungsaspekte

Werden die Schétzwerte der Kanalimpul santwort einer nachtraglichen Filterung unterzogen, so
muf3 in jedem lterationsschritt die allgemeine Wiener-Hopf-Gleichung der Form (5.22) geldst
werden. Probl ematisch ist dabei jedoch die Notwendigkeit der Inversion der Autokorrelations-
matrix RE: . Dieses Problem kann umgangen werden, wenn die Koeffizienten des Pradiktions-
filters iterativ bestimmt werden konnen. Das wesentliche Problem dabel ist, dal3 die
Filterkoeffizienten anhand der momentanen Schétzwerte bestimmt werden missen. Eine fort-
laufende Aktualisierung der Filterkoeffizienten anhand der Vergangenheitswerte kann hier
nicht durchgefihrt werden.

Aufgrund der Ahnlichkeit der Problemstellung bei der Bestimmung der Filterkoeffizienten ge-
mal3 (5.22) und (5.4) (klassische Prédiktion) bietet sich als moglicher Ansatz die dort verwen-
dete Levinson-Durbin-Rekursion [2] an, die hier jedoch aufgrund der in Abbildung 74
dargestellten Strukturunterschiede (fehlendes Verzégerungsglied) nicht direkt Gbernommen
werden kann.

Pradiktionsfilter Pradiktionsfilter
Xk AN _ ik Xk \ _ ik
— 7! > p(2) —>  — Q) —>
Xk Xk
a) b)

Abbildung 74: Lineare Prédiktion a): klassische Struktur, b): betrachtete Struktur
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Ausdiesem Grund wird, ausgehend von der in Abschnitt 5.5.1 beschriebenen Levinson-Durbin-
Rekursion, in Abschnitt 5.5.2 eine Rekursionsvorschrift vorgeschlagen, mit der in jedem Itera-
tionsschritt die Gleichung (5.22) iterativ gel6st werden kann.

5.5.1 Levinson-Durbin-Rekursion

Wird die klassische Pradiktionsstruktur in Abbildung 74 a) betrachtet, so kdnnen die K oeffizi-
enten des Prédiktionsfilters mit Hilfe der Wiener-Hopf-Gle chung bestimmt werden [2]:

mex,m = rx,m' (5-28)
Dabei bezeichnet R, |, die Autokorrelationsmatrix

r(o ...r(m-=1)
Rym = (5.29)
re(m=1) ... r,(0)

und r, ., den Vektor der Autokorrelationsfunktion
rx,m = [rx(1)7 "'arx(m)]- (530)

Mit p, = [P(0), ..., p(M—=1)] ist der Koeffizientenvektor des Pradiktionsfilters bezeich-
net.

Um (5.28) iterativ zu bestimmen, wird die Losung fur das Problem néchsthoherer Ordnung ge-
sucht, d.h.

pm+1Rx,m+1 = rx,m+1' (5-31)
Dabei sinddurch P41 = [Pm+1(0) ooy P 1(M1, My g = [1g(1), .o (M +1)] und

ry(0) ... r,(m)
Rx,m+1 = (532)

ree(m) ... r, (0)

diein (5.31) auftretenden Grofen definiert.
Das Problem (5.31) kann iterativ mit Hilfe desfolgenden Levinson-Durbin-Algorithmus' geldst
werden [2]:

-1

r,(m+1) —zrkn 0pm(k) -r,(m—Kk)

pm+1(m) = 1
r,(0) _zm P*m(K) - 1, (K + 1) (5.33)
k=0
[pm+1(0)7 R pm+1(m_1)] = pm_pm+1(m) ' p*m,r .
Dabei bezeichnet
P*mr = [P*m(M=1), ..., P*m(0)] (5.34)

den konjugierten Koeffizientenvektor in umgedrehter Reihenfolge.
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5.5.2 Vorschlag einer erweiterten Levinson-Durbin-Rekursion

Im Gegensatz zu (5.28) tritt in der nun betrachteten Wiener-Hopf-Gleichung

foRxm = 'm (5.35)

die Korrelationsfolge r , = [r(0), ..., r(m—1)] auf (die Autokorrelationsmatrix R, ., ist die
gleiche wie in (5.29)). Die Koeffizienten des gesuchten Pradiktionsfilters sind gegeben durch
f, = [f(0), ..., f(m=1)].

Dasin Abbildung 74 b) fehlende Verzogerungsglied wirkt sich nur bei r ,, aus. Der nun auftre-
tende Koeffizient r(0) verhindert die Anwendung der bekannten Levinson-Durbin-Rekursion
zur Losung von (5.35).

Ahnlich wie im Falle der klassischen Levinson-Durbin-Rekursion wird im folgenden eine ite-
rative Losung fir das Problem nachsthoherer Ordnung gesucht:

fm+1Rx,m+1 = rm+1' (5-36)
Die Autokorrelationsmatrix R ist wie in (5.32). Mit r,, 1 = [r(0),...,r(m—=1), r(m)]

X, m

und f, .1 = [fh4100), .., f e (m=21),f . ,(m)] sind der Kreuzkorrelationsvektor und
die Koeffizienten des unbekannten Filters ndchsthéherer Ordnung bezeichnet.

In Anhang B ist gezeigt, dal? das Problem (5.36) durch zwei Teilrekursionen iterativ gel0st wer-

den kann. Die dort hergel eitete Rekursionsvorschrift lautet:

m-1
r(m) —zk i 01“m(k) -1 (m=Kk)
fmea(m = mi (5.37)
fx(O)—Zk_Op*m(k)'rx(k”fl) '

(Fn+1(0), . f o q(m=1)] = —f (M) -p*q, .

Die Koeffizienten des Filters f . ; werden rekursiv ausgehend von den Koeffizienten des Fil-
ters néchstniedrigerer Ordnung f, bestimmt. Der notwendige Zusatzparameter p*, , (Sehe
(5.34)) kann mit Hilfe der klassischen Levinson-Durbin-Rekursion (5.33) ebenfallsrekursiv be-
stimmt werden. Die Rekursion wird wie folgt initialisiert:

(O {CD
W=t P71 0 (5:38)

Die Rekursionsvorschrift (5.33) kann sofort zur iterativen L6sung des Problems (5.22) heran-
gezogen werden, denn nach einer Umformung von (5.22) erhélt man:

fRE= C'rpp. (5.39)

Die Struktur von (5.39) entspricht (bis auf die unbekannte Skalierungskonstante) exakt der
Struktur von (5.35). Die Rekursionsgleichungen kdnnen daher (nach einer Variablensubstituti-
on) angewendet werden.

Der mit den beiden Iterationen (5.37) und (5.33) verbundene Aufwand hangt direkt von der Fil-
terordnung ab. Der Aufwand zur Bestimmung der Koeffizienten des Filters der Ordnung
O(m + 1) setzt sich zusammen aus dem Aufwand, der notwendig ist, um die K oeffizienten des
Filters n&chsthdherer Ordnung zu bestimmen und dem Aufwand, der direkt bei der Auswertung
von (5.37) und (5.33) fr die Ordnung m+1 anfallt.
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Bleibt zunachst (5.33) unberticksichtigt, so kann der Aufwand bei der Auswertung von (5.37)
rekursiv bestimmt werden:

Om+1) =3m-M+(2+m)-S+1-D+0O(m). (5.40)

Mit M, Sund D sind jeweils (komplexe) Multiplikationen, Subtraktionen und Divisionen be-
zeichnet. Wird (5.40) aufgel 6st, so folgt:

O(m+1) = Zm_ls-i-M+z_m_l(2+i)-s+m-D

(5.41)
= gm(m+1)-M+%m(m+5)-8+(m+1)-D .

In (5.41) wurde der folgende Grenzwert ausgenutzt [117]:
m
Z i = M ] (5.42)

i=1 2

Der Aufwand, der bei der Auswertung von (5.33) anfalt, kann genauso bestimmt werden. Der
einzige Unterschied tritt bei der Initialiserung auf, weil dort r(0) und r,(0) reell sind. Esist
dort daher nur eine reelle Division notwendig. Dieser Unterschied wird im folgenden jedoch
nicht berticksichtigt. Beachtet werden mul3, dal3 zur Bestimmungvon f, . ; lediglich p*,,, | be-
notigt wird (K oeffizientenvektor ndchstniedrigerer Ordnung). Der Aufwand betragt daher

o(m) = gm(m—l)-M+%(m—1)(m+4)-8+m-D. (5.43)

Der Gesamtaufwand setzt sich aus den Auswertungen der Gleichungen (5.42) und (5.43) zu-
sammen. V\Zlerden dabei nur die Multiplikationen und Divisionen berticksichtigt, so sind insge-
samt 3- m~ Multiplikationen und 2 - m + 1 Divisionen notwendig.

5.6 Zusammenfassung

Um den Schétzfehler zu verringern, der bei einer referenzdatenfreien Kanalschétzung entsteht,
konnen leistungsfahige mathematische Schétzverfahren eingesetzt werden. Das wesentliche
Problem dabei ist die hohe Komplexitét der bekannten Algorithmen sowie die mogliche Unsi-
cherheit beziiglich der Konvergenz (wie z.B. bei der Subraummethode [90]). Werden einfache-
re Schétzverfahren geringer Komplexitéat eingesetzt, so ist die Konvergenzgeschwindigkeit oft
unzureichend. Der wesentliche Vorteil dieser Verfahren ist jedoch deren sichere Konvergenz,
wie es z.B. bei dem in Kapitel 3.4 beschriebenen Algorithmus zur referenzdatenfreien Kanal-
schatzung bei OFDM-Ubertragung der Fall ist.

Um die Konvergenzgeschwindigkeit einfacher Schétzal gorithmen zu erhéhen, wurde in diesem
Kapitel ein Verfahren vorgeschlagen, mit dem die Schétzwerte einer nachtraglichen Filterung
unterzogen werden. Zunéchst wurde auf der Basis der linearen Prédiktion eine allgemeine L 6-
sung zur Bestimmung der Filterkoeffizienten in der Gestalt der Wiener-Hopf-Gleichung herge-
leitet. Da diese algemeine L6sung jedoch auf der Kenntnis der (unbekannten)
Kanalimpulsantwort basiert, wurde ferner eine Naherungsl 6sung entwickelt, wo als statistische
Information lediglich die Autokorrel ationsfunktion der Kanalimpul santwort benétigt wird. Die-
se kann jedoch stetsreferenzdatenfrei geschéatzt werden. Der dabel entstandene zusétzliche Auf-
wand ist jedoch gering, fals hierzu der in Kapitel 4 entwickelte, multiplikationsfreie
Algorithmus herangezogen wird.

Simulationsergebnisse zeigen, dal3 die mit dem vorgeschlagenen V erfahren eine Erhéhung der
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Konvergenzgeschwindigkeit mindestens um den Faktor 2 erreicht werden kann.

Das mit diesem Verfahren verbundene Problem ist jedoch die Notwendigkeit der Inversion ei-
ner Autokorrelationsmatrix in jedem Iterationsschritt. Im zweiten Tell dieses Kapitels wurde
daher eine Rekursionsvorschrift vorgeschlagen, die als eine Erweiterung der Levinson-Durbin-
Rekursion interpretiert werden kann. Mit Hilfe der entwickelten Rekursion kann auf eine expli-
zite Matrixinversion verzichtet werden, weil die Gleichung zur Bestimmung der K oeffizienten
des Pradiktionsfilters iterativ gelost werden kann. Ein genereller Vorteil der entwickelten Re-
kursion ist, dal? diese zur iterativen Losung der allgemeinen Wiener-Hopf-Gleichung, wie sie
beispielsweise im Zusammenhang mit einer referenzdatengestitzten Bestimmung der Entzer-
rerkoeffizienten anhand des Kriteriums des minimalen mittleren Fehlerquadrats auftritt, heran-
gezogen werden kann.

Der mit der Rekursionsvorschrift verbundene Aufwand wurde analytisch berechnet. Es zeigt
sich, daf’ dieser quadratisch mit der Filterordnung wéchst.



6 Implementierungsaspekte 119

6 Implementierungsaspekte

In diesem Kapitel wird auf die Implementierungsaspekte im Zusammenhang mit einer Hard-
warerealisierung von Signalverarbeitungsalgorithmen eingegangen, wobei der Schwerpunkt
auf die Realisierung der aufwandsbestimmenden Multiplikationen und Divisionen gelegt wird.
In Abschnitt 6.2 werden die Grundlagen der CORDIC-Algorithmen beschrieben, mit deren Hil-
fe die Multiplikationen und Divisionen effizient implementiert werden kénnen. Die Beispiele
fUr eine Hardwarerealisierung von komplexen Multiplikationen sind in den Abschnitten 6.2.1
und 6.2.2 angegeben. In Kapitel 5 wird auf die CORDIC-Implementierung von referenzdaten-
freien Schétzverfahren eingegangen und eswird am Beispiel der in Kapitel 5 entwickelten Re-
kursion deren mogliche CORDIC-Realisierung diskutiert. Die wesentlichen Inhalte dieses
Kapitels sind in Abschnitt 6.3 zusammengefalit.

6.1 Einfluhrung

Dieim Rahmen dieser Arbeit entwickelten Algorithmen zur referenzdatenfreien Schétzung der
Kanalimpul santwort zeichnen sich durch geringe Kompl exitét aus. Dain jedem Iterationsschritt
lediglich Additions- bzw. Subtraktionsoperationen notwendig sind, kann eine Hardwareimple-
mentierung auf der Basis von Registern und Volladdierern durchgeftihrt werden. Auf diesen
Aspekt wurde bereitsin Kapitel 4 eingegangen. Sind die Parameter jedoch geschétzt, so miissen
sie oft normiert werden. Diese Forderung beinhaltet stets die Notwendigkeit von abschlief3en-
den Multiplikationen bzw. Divisionen. Wird beispielsweise der in Kapitel 5 vorgestellte Algo-
rithmus zur Filterung der Schédtzwerte implementiert, so missen die dort auftretenden
Iterationen zur Losung der Wiener-Hopf-Gleichung realisiert werden. Dabei treten ebenfallsdie
aufwandsbestimmenden Multiplikationen und Divisionen auf.

Bel einer Hardwarerealisierung von Algorithmen zur Signal verarbeitung ben6tigen Multiplika-
tionen und Divisionen die meisten Hardwareressourcen - Additionen und Subtraktionen fallen
dagegen kaum ins Gewicht [148]. Eine der Mdglichkeiten, diese Operationen effizient zu im-
plementieren, besteht in der Verwendung von CORDIC-Algorithment [120]. Im Gegensatz zu
den bekannten Strukturen, die auf einer geeigneten Umformung basieren (z.B. Braun-, Baugh-
Wooley-, Booth- oder Wallace-Multiplikatoren [148] oder die Newton-Raphson-Struktur fir die
Division [152]) werden dort die gewtinschten Funktionen mit Hilfe von fortgesetzten Mikroro-
tationen durchgefihrt. Auf diese Weise kann eine signifikante Reduktion des Hardwareauf-
wands herbeigefihrt werden.

6.2 Grundlagen der CORDIC-Algorithmen

Wird ein zweidimensionaler Vektor [X y] um einen Winkel ¢ rotiert, sowird dies as Givens-
Rotation bezeichnet [9]. In einem kartesischen Koordinatensystem kann diese Rotation wie
folgt beschieben werden [118]:

1. Coordinate Rotation Digital Computer
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X' = xcos(¢) —ysin(¢)
y' = ycos(¢) +xsin(¢) .
Die Grundidee der CORDIC-Algorithmen besteht darin, diein (6.1) beschriebene Rotation ite-
rativ durchzufthren [120]. Dazu mul3 (6.1) zunéchst etwas umgeformt werden:
X' = cos(¢)[x-ytan(¢)]
y' = cos(¢)[y —xtan(¢)] .

Werden die méglichen Rotationswinkel ¢ derart gewahlt, dald stets tan(¢) = +2 % mitke X
erfllt ist, dann kann die Tangensmultiplikation auf eine Schiebeoperation reduziert werden.
Der vorangestellte Cosinusterm wird dabei zu [118]:

(6.1)

(6.2)

1

Wird die gewunschte Rotation durch sukzessive Mikrorotationen realisiert, so muf3 in jedem
Iterationsschritt die Entscheidung getroffen werden, in welche Richtung die folgende Mikroro-
tation durchgefuhrt wird. Die iterative Rotation kann daher wie folgt ausgedriickt werden:

cos(d) = cos(arctan(z_k)) = = K. (6.3)

K
Xg+1 = KelXe— Y2 71

. (6.4)
Kilye + %02 7] .

yk+1

Mit Hilfevon d, = +1 wird die Rotationsrichtung festgelegt.
Wirdin (6.4) die Skalierung K, weggelassen, so entsteht nach N Iterationen die Schieifenver-

stérkung:
Ay = JTV1+27% (6.5)
N

Mit wachsender Anzahl der Iterationen strebt Ay, gegen 1,6466 (siehe Abbildung 75).
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Abbildung 75: Konvergenzverhalten des Verstarkungsfaktors Ay

Aufgrund der schnellen Konvergenz von Ay, gegen den angegebenen Wert kann der Verstar-
kungsfaktor erst am Ende der Iterationen berticksichtigt werden.

Der Rotationswinkel nach N Iterationen ist eindeutig festgelegt durch die Rotationsrichtung in
jedem Iterationsschritt. Um diesen Winkel bestimmen zu kdnnen, kann eine weitere Iterations-
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gleichung (angle accumulator) aufgestellt werden [118]:
Z o1 = zk—dkarctan(z_k). (6.6)

Mit den Gleichnungen (6.4) und (6.6) wird das sog. zirkulére System beschrieben [119].
Abhéngig von der Wahl von d, gibt eszwei Modi, in denen der CORDIC-Algorithmus arbeiten
kann [119]:

* Rotations- und

* Vektormodus.

Im Rotationsmodus wird die z-K omponente in (6.6) minimiert. Die Rotationsrichtung wird da-
bei gemald

-1 falls z, <0

1 sonst
gewahlt. Der CORDIC-Algorithmus liefert dann das folgende Ergebnis [118]:
XN = An[XpC0S(Zy) —YSin(zy)]
Yn = AnlYoC0s(Zg) + XoSiN(Zg)] (6.8)
zy=0.
Mit X, Yo und z, sind jeweils die Initialwerte bezeichnet.

Im Vektormoduswird y minimiert. Die Rotationsrichtung wird daher in Abhangigkeit vony ge-
wahlt:

(6.9)

-1 falls <0
dkz{ ==,

1, sonst
Das Ergebnis des Algorithmus' im Vektormodus ist:
2,2
XN = AnnXot Yo
yy = 0 (6.10)
Zy = Zptarctan(yy/Xp) .

Der Rotatlonsmnkel des CORDIC-Algorithmus’ liegt zwischen /2 und -t/ 2, weil die erste
Rotation mit 2° initialisiert wird. Um den Rotationsbereich auf Winkel grofer als n/2 zZuU er-
weitern, wurde in [120] die folgende Initialrotation (um +r/2) vorgeschlagen:

X' = —dy

y' = dx (6.11)
- T

zZ = z+d2.

Dabei ist d = 1 fallsy <0 und -1 sonst.

In Abhangigkeit von den Initialwerten kbnnen mit den angegebenen Gleichungen bereits die
wichtigsten mathematischen Operationen, wie die Umwandlung von kartesischen Koordinaten
in Polarkoordinaten (V ektormodus) und umgekehrt (Rotationsmodus) durchgefiihrt werden.
Um lineare Funktionen (wie Division und Multiplikation) zu realisieren, missen die Ausgangs-
gleichungen (6.4) und (6.6) etwas verandert werden [118]:
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Xe+1 = Xk

K
Yi+1 = Yi XA 2 (6.12)
Z oq = zk—dkarctan(z_k) .

Mit den Gleichungen (6.12) wird das sog. lineare System beschrieben [123], dasim Rotations-
modus das folgende Ergebnis liefert (6.12):

YN = Yo+ XpZg (6.13)
zy=0.

Wird der Vektormodus gewahlt, so stellt sich nach N Iterationen das folgende Ergebnis ein:
XN = X
Yn =0 (6.14)
Zy = Zp—Yo/ X -

In beiden Féllen ((6.13) und (6.14)) ist der Verstérkungsfaktor gleich eins. Am Ende der Itera-
tionen ist daher keine Skalierung notwendig.

Um mit Hilfe von CORDIC hyperbolische Funktionen realisieren zu kdnnen, missen die fol-
genden Iterationsgleichungen implementiert werden (sog. hyperbolisches System) [118]:

Xeo1 = xk+ykdk2_k
Vie1 = Vit Xicch2™ (6.15)
Z .1 = zk—dkarctan(Z_k) :
Im Rotationsmodus (d, = —1 fur z, <0, 1 sonst) liefert (6.15) das folgende Ergebnis:
XN = Apn[XpCosh(zg) +Yy,sinh(zy)]
Yn = ApnlYocosh(zg) + xgsinh(zy)] (6.16)
zy=0.

Der Verstarkungsfaktor ist in diesem Fall:
Ann = [TV1-27 (6.17)
N

Mit wachsender Anzahl der Iterationen strebt A, naherungsweise gegen 0,8.
Im Vektormodus (d, = 1 fir z, <0, -1 sonst) wird nach N Iterationen das folgende Resultat

erwartet:
2 2
XN = ApnayXo—Yo
yy = 0 (6.18)
zy+ atanh(yy/Xq) .

Zy

Die CORDIC-Gleichungen fir alledrei Systeme (zirkular, linear, hyperbolisch) kbnnen zusam-
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mengefaldt werden, wenn die Variable m eingefuhrt wird. Mit dieser Variablen wird entschie-
den, welches der Systeme realisiert werden soll [122]:

—k
X+1 = Xg—my,d,2

Virr = Vit X2 (6.19)
Z g = zk—dkarctan(Z_k) .

Fir das zirkul&re System ist m=1, fur daslineare System m=0 und fiir das hyperbolische System
m=-1 anzusetzen. Wird eine Iteration gemal3 (6.19) durchgefihrt, so kann pro Iterationsschritt
die Genauigkeit der Berechnung um 1 Bit verbessert werden [118]. Dies bedeutet, dal3 bei einer
N-Bit-Zahlendarstellung hochstens N Iterationen durchgeftihrt werden missen.

Eine CORDIC-Zéelle, die die Operation gemal3 (6.19) realisiert, kann direkt implementiert wer-
den[123], [119]. In Abbildung 76 ist eine mogliche Hardwarearchitektur dargestellt [118]. Am
Anfang der Iteration werden die Initialwerte X, y, und z, Uber Multiplexer in die Register-
ze_lllen geschrieben. Mit der Shift-Operation wird die in (6.19) auftretende Multiplikation mit
2 = durchgefiihrt. Die Werte aus den Registern (Festkommaformat) werden nach einer eventu-
ellen Verschiebung den Addierern/Subtrahierern zugefihrt, danach werden die Registerzellen
via Multiplexer mit dem neuen Ergebnis Uberschrieben.

Dieletzte Gleichungin (6.19) kann mit Hilfe von ROM (Read (k)nly Memory) berechnet werden.
Dort werden in Form einer Tabelle die Werte fir arctan(2 *) abgelegt. In jedem Iterations-
schritt kann z.B. Uber einen Zahler die entsprechende ROM-Adresse ausgewahlt werden. Das
Ergebnis der CORDIC-Operation wird direkt an den Ausgangen der Addierer/Subtrahierer ab-
gelesen.
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Abbildung 76: Hardwarerealisierung einer CORDIC-Zéelle
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6.2.1 Hardwarearchitektur zur Realisierung von komplexwertigen
Multiplikationen und Divisionen mit CORDIC

Zur Redlisierung reellwertiger Multiplikationen und Divisionen mit CORDIC kann das lineare
System (6.12) herangezogen werden. Je nach Operationsmodus (Rotations- oder V ektormodus)
liefert das y- bzw. das z-Register das Ergebnis der Operation. Problematischer ist jedoch die
Realisierung von komplexwertigen Multiplikationen oder Divisionen, weil eine CORDIC-Zélle
nur einen Vektor rotieren kann.
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Eine komplexwertige Multiplikation kann jedoch ebenfalls mit dem linearen System (Rotati-
onsmodus) realisiert werden. Wird der folgende Zusammenhang ausgenutzt

(a+jb)(c+jd) = ac—bd+jbc+jad, (6.20)

so werden fur eine komplexe Multiplikation vier CORDIC-Zellen benétigt. Aul3erdem ist hier
keine abschlieffende Skalierung notwendig.

Eine andere Realisierungsmoglichkeit besteht darin, die komplexwertigen Zahlen zunachst in
Polarkoordinatendarstellung umzuwandel n. Fir diese erste Operation kann eine CORDIC-Zélle
(zirkul&res System) im Vektormodus verwendet werden. Die Multiplikation/Division der Be-
trége kann mit Hilfe des linearen Systems im Rotations- bzw. im Vektormodus durchgefiihrt
werden. Die Phasen werden dann entweder addiert oder subtrahiert - fir diese Operationist kei-
ne CORDIC-Zelle notwendig. Die Wandlung des Ergebnissesin die kartesischen Koordinaten
wird von einer CORDIC-Zelle durchgefuhrt (zirkuldres System, Rotationsmodus). Die ab-
schlieffende Skalierung kann wieder mit einer CORDIC-Zéelle (lineares System, V ektormodus)
durchgefiihrt werden. Der Aufwand ist dabel jedoch grofer im Vergleich zu einer direkten Rea-
lislerung einer Multiplikation gemdl? (6.20). Der Vorteil liegt vor alem darin, dal3 dieselbe
Hardwarestruktur sowohl fur die Multiplikationen als auch fur die Divisionen verwendet wer-
den kann.

In Abbildung 77 ist die Struktur einer komplexen Multiplikation unter V erwendung von COR-
DIC-Zellen dargestellt. Die komplexwertigen Zahlen a = a +ja' und b = b'+jb" werden
zunéchst in die Polarkoordinatendarstellung gemaf3

j® i®
a—|ald % b—[ble"".

umgewandelt. Danach werden die Betrége multipliziert, die Phasen werden addiert. Um den
entstandenen Verstarkungsfaktor zu eliminieren, erfolgt danach die Skalierung mit einer Kon-
stanten, die im Speicher abgelegt werden kann, und die abschlief3ende Wandlung in die karte-
sischen Koordinaten.

Eine Division komplexwertiger Zahlen kann mit Hilfe einer dhnlichen Struktur, wie sie in
Abbildung 77 dargestellt ist, realisiert werden. Der wesentliche Unterschied ist, dal3 hier die er-
ste CORDI C-Operation nach der Wandlung in die Polarkoordinaten (lineares System) im Vek-
tormodus betrieben wird. Zu beachten ist dabei, dal3 das Ergebnis der Division negativ ist. Dies
kann jedoch durch die Negation des Vorzeichenbits der Ergebniszahl (Festkommadarstellung)
rickgangig gemacht werden. Die Skalierungskonstante wird dabei gemdl G = 1/Ay ge-
wahlt.
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Abbildung 77: Struktur einer komplexen CORDIC-Multiplikation

6.2.2 CORDIC-Sruktur fur referenzdatenfreie Kanalschatzung

Zur referenzdatenfreien Kanal schétzung auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung werden
Korrelationsfunktionen bendtigt, die zunachst geschétzt werden mussen. Werden hierzu bei-
spielsweise die Standardal gorithmen (siehe Kapitel 4) verwendet, so zeigt sich, dal? eine COR-
DIC-Implementierung auf der Basis von einer vereinfachten Hardwarearchitektur durchgefiihrt
werden kann: Wird ein Parameter referenzdatenfrel geschétzt, so ist die Schatzgrolie stets mit
einem Skalierungsfaktor behaftet, der prinzipiell nicht bekannt ist. Aus diesem Grund kann je
nach Algorithmus auf die genaue Skalierung verzichtet werden, weil die Schatzwerte am Ende
des Schéatzvorgangs ohnehin skaliert werden missen. Diese Endskalierung mul3 auch bei refe-
renzdatenbasi erten Schétzverfahren vorgenommen werden.

In Abbildung 78 ist eine mogliche CORDIC-Struktur komplexer Multiplikationen/Divisionen
fur den Fall, dai3 die Skalierung unberticksichtigt ist, dargestellt. Diese vereinfachte Struktur ist
dann von Vorteil, wenn die Multiplikationen/Divisionen innerha b einer Iterationsschleife wie-
derholt durchgefihrt werden muissen und die abschlieffende Skalierung erst am Ende der Itera-
tionsschleife vorgenommen werden kann. Dartiber hinaus werden hier fir eine Multiplikation
weniger Zyklen bendtigt. Diese Vereinfachung erlaubt die Ersparnis von etwa 20% der Gatter-
aquivalente, weil auf eine CORDIC-Zelle u.U. verzichtet werden kann.
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Abbildung 78: Komplexe Multiplikation mit CORDIC: vereinfachte Struktur ohne
Skalierung

Mit Hilfe von einigen wenigen CORDIC-Zellen kdnnen bereits komplexe mathemati sche Ope-
rationen durchgefuhrt werden. Der mit einer CORDIC-Zélle verbundene Aufwand ist bei einer
effizienten Implementierung gering. Bel der Verwendung eines XILINX 4013E-FPGASs sind
(bei einer aul3eren Taktrate von 52 MHz) weniger als 10000 Gatteréguival ente notwendig [118].
Dasist etwadie Halfte der Hardwareressourcen, die dieser Baustein zur Verfigung stellt [151].

Um eine CORDIC-Redlisierung an einem Beispiel zu demonstrieren, wird im folgenden diein
Kapitel 5 entwickelte Rekursion (5.37) mit Hilfe von nur einer CORDIC-Zelle durchgefiihrt.
Dabei soll nicht der erzielbare Datendurchsatz sondern die geringe Komplexitét im Vorder-
grund stehen. Dies hat den Grund, dal3 es sich bei den Schétzwerten nicht um Echtzeitsignale
handelt.

Dadie Aufwandsberechnung bereitsin Abschnitt 5.5.2 durchgefthrt wurde, wird in diesem Ab-
schnitt nicht darauf eingegangen. Dadie dort vorgestellte Rekursion aus zwel identischen Teil-
rekursionen besteht, wird ferner nur eine der Teilrekursionen betrachtet, d.h.

m-1
r(m) —zk i 0fm(k) 1 (m=Kk)

fo, (M) = (6.21)

1
W(O-F,  prm(k) ryk )

und
[fm+1(o)7 ceey fm+1(m_1)] = fm_fm+1(m) : p*m,r- (622)

Zunachst wird f ., 1(m) in (6.21) bestimmt. Unter der Annahme, dal3 die Korrel ationsfunktio-
nenr und r, bereitsgeschétzt wurden, sind hier imletzten Iterationsschritt 2m komplexe Mul-
tiplikationen, eine komplexe Division sowie zwei Subtraktionen notwendig. Danach wird
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(6.22) ausgewertet. Der Vektor p*,,  kann parallel mit Hilfe von CORDIC berechnet werden,
da hier die klassische Levinson-Durbin-Rekursion durchgeftihrt werden mul3. Zur Berechnung
aller Multiplikationen und Divisionen in (6.21) und (6.22) wird nur eine CORDIC-Zéelle bend-
tigt.

In Abbildung 79 ist eine mdgliche Hardwarerealisierung der Operation gemal3 (6.21) mit einer
zentralen CORDIC-Zelle dargestellt. Zur Ablaufsteuerung wird eine Kontrolleinheit bendtigt.
Diese kann im wesentlichen mit Hilfe eines Zahlersmodulo N realisiert werden. Diese Kontrol-
leinheit Gbernimmt neben der Taktsteuerung auch die Steuerung der Multiplexer und Demulti-
plexer, damit am Eingang der CORDIC-Zelle die aktuellen Werte anliegen.

Zunéchst wird der Zahler in (6.21) berechnet. Hierzu wird als erstes das skalare Produkt ausge-
wertet. Die Multiplikationen werden von der CORDIC-Zéelle Gbernommen. Mit dem Multiple-
xer MUX | werden die in den ersten beiden Schieberegistern abgel egten Werte ausgewahlt und
viaMUX |l dem CORDIC-Multiplizierer zugefthrt. Die Summewird mit Hilfe eines Addierers
und des Registers |, das jewells mit dem aktuellen Ergebnis Uberschrieben wird, gebildet. Mit
dem Demultiplexer wird gesteuert, welchem Addierer der am Ausgang der CORDIC-Zelle an-
liegende Wert zugefthrt wird. Das skalare Produkt im Nenner von (6.21) wird analog berech-
net. Mit dem Multiplexer MUX | werden die letzten beiden Schieberegister ausgewahlt und
Uber MUX Il der CORDIC-Zélle zugefuhrt. Die Summe der Produkte wird mit Hilfe des Regi-
sters 111 bestimmt, dort befindet sich auch das Ergebnis dieser Operation. Danach werden die
beiden Subtraktionen berechnet. Da die hier verwendete CORDIC-Zéelle die Skalierung nicht
berticksichtigt, mussen r(m) und r,(0) zuvor mit dem Quadrat des Verstarkungsfaktors A

multipliziert werden. Dies kann beispielsweise bei der abschliefienden Skalierung nach der
Schétzung dieser Parameter berticksichtigt werden.

Der Zeitpunkt der Subtraktion wird ebenfalls von der Kontrolleinheit bestimmt. Die abschlie-
ende Division wird mit der CORDIC-Zellerealisiert. Dazu werden die an den Ausgangen der
beiden Subtrahierer anliegenden Werte (Zahler und Nenner) via MUX |1 an den Eingang der
CORDIC-Zelle gelegt. Der sich dort befindende CORDIC-Multiplikator muf3 dazu in den V ek-
tormodus umgeschaltet werden. Das Ergebnis der Division wird Gber den Demultiplexer in das
Register V hineingeschrieben. Die letzte Gleichung (6.22) kann beispielsweise mit der Hard-
warestruktur, wie siein Abbildung 80 dargestellt ist, realisiert werden. Die Multiplikation wird
wieder mit Hilfe der CORDIC-Zéelle durchgefiihrt. Mit dem Ergebniswird der Inhalt des Regi-
sters a) Uberschrieben und kann so fur die nachste Iteration bereitgestellt werden.
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Abbildung 80: Hardwarerealisierung von (6.22)

6.3 Zusammenfassung

Werden Signalverarbeitungsal gorithmen in Hardware realisiert, so sind die auftretenden Multi-
plikations- und Divisionsoperationen stets problematisch, da sie aufwandsbestimmend sind.

Eine der Moglichkeiten zur Implementierung dieser Operationen liefern die CORDIC-Algorith-
men, die eine iterative Berechnung der wichtigsten mathematischen Funktionen ermdglichen.
Dazu werden im wesentlichen nur Additions-, Subtraktions- und Schiebeoperationen bendtigt.
Eine Besonderheit der CORDIC-Algorithmen ist die in Abhéngigkeit von der durchzufthren-
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den Operation auftretende Schleifenverstéarkung. Aus diesem Grund mul3 das Ergebnis einer
CORDIC-Berechnung u.U. geeignet skaliert werden.

In diesem Kapitel wurde zunéchst auf die grundlegenden Aspekte der CORDIC-Algorithmen
eingegangen. Zur Realisierung komplexer Multiplikationen bzw. Divisionen wurde eine prin-
zipielle Struktur angegeben und diskutiert. Werden mit CORDIC referenzdatenfreie Schétzver-
fahren implementiert, so kann die resultierende Struktur vereinfacht werden, well die
Schleifenverstéarkung zugel assen werden kann. Dies ist dadurch begriindet, dal3 mit einer refe-
renzdatenfreien Schatzung ohnehin eine Mehrdeutigkeit verbunden ist. Am Beispiel einer be-
schriebenen CORDIC-Struktur zur Realisierung von komplexwertigen Multiplikationen wurde
eine Mdglichkeit zu einer Aufwandsreduktion um bis zu 20% der Gatteraquivalente aufgezeigt.
Abschlief3end wurde eine CORDI C-basierte Hardwarearchitektur zur Realisierung der in Kapi-
tel 5 entwickelten Rekursion angegeben und beschrieben.
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7 Zusammenfassung, Diskussion und Ausblick

Eine der wesentlichen Anforderungen, die an kiinftige Ubertragungstechnol ogien gestel It wird,
ist die Erzielung méglichst hoher Datenraten. Diese sind jedoch sowohl durch dieinformations-
theoreti sche Shannon-Grenze als auch durch die L el stungsféhigkeit mikroel ektronischer Schal-
tungen prinzipiell beschrankt. Eine Steigerung der Datenraten kann jedoch trotz der
letztgenannten Limitierung durch eine geeignete Adaption der Systemparameter, wie z.B. der
Entzerrerkoeffizienten, an diei.A. zeitvarianten Ubertragungsbedingungen erreicht werden.
Wesentliche Voraussetzung fur eine Adaptivitét von Systemen ist die Kenntnis der Kanalim-
pulsantwort. Diese kann beispielsweise anhand von empfangsseitig bekannten Referenzdaten
geschatzt werden. Problematisch dabei ist jedoch, daR deren Ubertragung stets mit einer Sen-
kung der effektiven Datenrate verbunden ist. In praktischen Ubertragungssystemen werden da-
her moglichst kurze Referenzdatenfolgen verwendet, die jedoch oft fir eine gentigend genaue
Schétzung der Kanalimpulsantwort nicht ausreichend sind.

Diese Problematik begriindete die Zielsetzung dieser Arbeit. Es sollten Verfahren untersucht,
optimiert bzw. entwickelt werden, die eine referenzdatenfreie Kanal schétzung fir drahtlose und
drahtgebundene Multitrdgeribertragung ermoglichen. Wesentliche Randbedingungen waren
eine geringe Komplexitét sowie eine von den Eigenschaften der Kanalimpulsantwort unabhan-
gige Konvergenz des Schétzverfahrens.

Zunéchst wurden Verfahren zur referenzdatenfreien Entzerrung betrachtet. Diese basieren im
wesentlichen auf einer Minimierung einer frei wahlbaren Fehlerfunktion. Die bekannten Ansét-
ze, wie z.B. der Sato- oder der CMA-Algorithmus, zeichnen sich zwar durch eine einfache
Struktur und eine geringe Komplexitét aus, problematisch ist jedoch deren Konvergenzverhal-
ten. Aufgrund der lokalen Minima der Fehlerfunktion ist die Konvergenz nur dann gesichert,
wenn das Empfangssignal zuvor gentigend genau vorentzerrt worden ist, d.h. wenn sich der mo-
mentane Arbeitspunkt des Algorithmus' bereits in der Néhe des globalen Minimums befindet.
Die bekannten V erfahren zur referenzdatenfreien Entzerrung weisen dartiber hinaus einerelativ
langsame K onvergenzgeschwindigkeit auf (einige 10000 Symbole und mehr).

Die mit der referenzdatenfreien Entzerrung verbundene Konvergenzproblematik kann umgan-
gen werden, wenn zunéchst die Kanalimpul santwort geschétzt wird. Dieser Ansatz ist fir adap-
tive Multitrégersysteme besonderswichtig, weil dort stets die Kenntnis der Kanalimpul santwort
bzw. der Kanal tibertragungsfunktion von Bedeutung ist.

Um die Kanalimpul santwort referenzdatenfrei zu schétzen, kdnnen beispiel sweise die am Emp-
fanger detektierten Symbole als Referenz herangezogen werden. Die auf diesem Prinzip auf-
bauenden Verfahren werden als Maximum Likelihood-V erfahren bezeichnet, deren Vortell vor
allem schnelle Konvergenz it, falls die empfangenen Symbole geniigend oft korrekt detektiert
worden sind. Nachteilig bel diesen Verfahrenist jedoch die stark erhéhte Komplexitét des Emp-
fangssystems, weil die detektierten Symbolei.A. remoduliert und recodiert werden miissen.
Eine andere Méglichkeit zur referenzdatenfreien Schétzung der Kanalimpulsantwort besteht in
einer geeigneten Auswertung der statistischen Information (Statistiken zweiter und/oder hohe-
rer Ordnung), die das empfangene Signal beinhaltet. Wird die Kanalimpulsantwort auf der Ba-
sis von Statistiken héherer Ordnung referenzdatenfrel geschétzt, so missen zundchst sog.
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Kumulanten aus Momenten héherer Ordnung gebildet werden. Deren wesentliche Eigenschaft
ist, dal3 sie bei gaul3verteilten Prozessen verschwinden, was insbesondere bei nicht gaul3verteil-
ten Sendesignalen von Vortell ist. In diesem Fall beeinfluf3t das gaul3verteilte Rauschen die
Schétzung nicht. Bei gaul3verteilten Sendesignal en verschwinden die Kumulanten héherer Ord-
nung und kénnen daher zur Schéatzung der Kanalimpulsantwort nicht herangezogen werden. Da
ein Multitrégersignal ndherungsweise gaul3verteilt ist, erscheint dort eine Kanal schatzung auf
der Basis von Statistiken héherer Ordnung problematisch.

Zur referenzdatenfreien Schétzung der Kanalimpulsantwort fir Multitrdgertbertragung stehen
daher lediglich Statistiken zweiter Ordnung des empfangenen Signals zur Verfligung. Dies ist
jedoch mit einer prinzipiellen Einschrankung verbunden, well Statistiken zweiter Ordnung von
stationéren Empfangssignalen keine Information tiber die Phase des Ubertragungssystems be-
inhalten. Ist das Empfangssignal jedoch zyklostationér, so kann die Kanalimpul santwort bis auf
einen multiplikativen Faktor vollstandig geschétzt werden. Dieser (i.A. komplexe) Faktor re-
prasentiert die Mehrdeutigkeit der Schétzung, die allen referenzdatenfreien Schatzverfahren ge-
meinsam ist. Aufgrund fehlender Bezugsinformation kann diese Mehrdeutigkeit nicht weiter
aufgel 6st werden, was jedoch unproblematisch ist, well alle Schatzwerte der Kanalimpul sant-
wort mit demselben Faktor skaliert sind. Wird das empfangene Signal auf der Basis dieser
Schétzwerte entzerrt, so erféhrt es neben einer Amplitudenskalierung auch eine Phasendrehung.
Um diese Mehrdeutigkeit bel Multitrageriibertragung zu eliminieren, kann beispielsweise ein
bekannter Untertrager, z.B. eines der Synchronisationssymbole, als Bezugsinformation heran-
gezogen werden.

Die zur Kanalschéatzung auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung notwendige Zyklosta-
tionaritdt des Empfangssignals kann entweder empfangsseitig durch Uberabtastung oder auch
sendeseitig durch geeignete Codierung des Sendesignals herbeigefiihrt werden.

Die auf einer Uberabtastung basierenden Verfahren, wie beispiel sweise die Methode der Sub-
raumzerlegung [99], zeichnen sich durch eine hohe K onvergenzgeschwindigkeit aus. Die Kon-
vergenz selbst ist jedoch prinzipiell nicht gesichert, weil sie von den Eigenschaften der zu
schétzenden Kanalimpulsantwort abhéngt. Nachteilig ist ferner die hohe Komplexitét der be-
kannten Verfahren, die deren praktischen Einsatz fraglich erscheinen 183t [52].

Alternativ kann die Zyklostationaritdt durch eine Wiederholungscodierung der zu Ubertragen-
den Datensequenz herbeigefiihrt werden, wodurch ein zyklostationéres Sendesignal entsteht.
Handelt es sich bei dem Ubertragungssystem um ein lineares, nicht notwendigerweise zeitinva-
riantes System, so ist das Empfangssignal ebenfalls zyklostationér. Seine Autokorrelationsma-
trix enthdlt bereits die mit ihrem ersten Koeffizienten skalierte Kanalimpul santwort.

Die Vortelle dieses Verfahrens sind die einfache Struktur sowie die vertretbare Komplexitét.
Dariiber hinaus ist die Konvergenz unabhangig von den Eigenschaften der zu schdtzenden Ka-
nalimpulsantwort gesichert. Ein weiterer Vortell ist, dal3 additive, weil®e und unkorrelierte
Rauschprozesse die Schétzung im Idealfall (d.h. bei einer Ensemblemittelung) nicht beeinflus-
sen. Es kdnnen sogar korrelierte Rauschprozesse zugelassen werden, falls der maximale Ab-
stand zwischen den korrelierten Abtastwerten nicht grofi3er als die Lange der zu wiederholenden
Datensequenz ist. Nachteilig bei diesem Verfahren ist vor allem die erhdhte Systemkomplexi-
tét, well sendeseitig ein Codierer implementiert werden mufl3. Um die gewiinschte Datenrate
aufrechterhalten zu konnen, mufte ferner die Systemabtastrate erhoht werden, was zu einer wei-
teren Verteuerung des Systems fuhren wirde.

Diese problematischen Systemvoraussetzungen sind jedoch von einem OFDM-System bereits
erfullt. Dort wird als Schutzintervall eine Kopie der letzten p Abtastwerte an den Anfang der
Sendesequenz angeftigt, wodurch ein zyklostationdres OFDM-Symbol entsteht. Die erste Spal-
te sowie die erste Zeile der Autokorrelationsmatrix des empfangenen Signals beinhalten die
ebenfalls mehrdeutige Kanalimpulsantwort. Um diese zu schétzen, missen daher nur die er-
wahnten Teile der Autokorrelationsmatrix bestimmt werden, was zu einem einfachen Schétz-
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schema fuhrt, das auf der Bestimmung der Kreuzkorrelationsfunktion zwischen den periodi-
schen Signalanteilen basiert. Die Konvergenz des Verfahrens héngt weder von den
Eigenschaften der zu schdtzenden Kanalimpulsantwort noch von der Varianz der additiven,
wei3en und unkorrelierten Rauschprozesse ab. Dadie periodischen Signalanteile weiter ausein-
ander liegen asim Falle der Wiederholung der Datensequenzen, konnen auch stérker korrelier-
te Rauschprozesse zugel assen werden. Damit das Verfahren konvergiert, muf3 im wesentlichen
gesichert sein, dal3 der erste Koeffizient der Kanalimpulsantwort ungleich null ist. Diese Bedin-
gung kann beispielsweise durch eine geeignete Synchronisation erfillt werden [87].

Die Gemeinsamkeit aller Verfahren zur referenzdatenfreien Schatzung der Kanalimpul santwort
auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung ist, dal3 sie auf einer Auswertung der Korrelati-
onsfunktionen beruhen, die zunachst geschétzt werden missen. In der Definition der Korrelati-
onsfunktionen wird stets die Mittelung Uber ein Ensemble verwendet. Diese kann praktisch
jedoch nicht realisiert werden, weil hierzu die Menge aller Musterfunktionen, die die statisti-
schen Eigenschaften eines Sendesignals vollsténdig charakterisieren, bekannt sein mufl3. Aus
diesem Grund ist man bei der Schatzung der Korrelationsfunktionen auf andere Verfahren an-
gewiesen. Wird Zeitmittelung verwendet, so erfillen die Schatzwerte das Maximum Likelihood-
Kriterium, sie sind also konsistent (mit steigender Anzahl der Beobachtungen konvergiert die
Wahrscheinlichkeit einer Abweichung zwischen dem Schétzwert und dem zu schdtzenden Pa-
rameter gegen null), jedoch nur asymptotisch erwartungstreu. Die |etztere Eigenschaft bedeutet,
dai3erst bei einer unendlich grof3en Anzahl der Iterationen der Schétzwert und der zu schdtzende
Parameter identisch sind. Wird bei spiel sweise die Autokorrelationsmatrix einesweil3en und un-
korrelierten Prozesses auf der Basis von Zeitmittelung anhand von N Iterationen geschétzt, so
wird siein jedem Iterationsschritt diagonal 8hnlicher. Die Diagonalform 183 sich jedoch erst fiir
N — o erreichen. Trotz dieser Einschrankung wird Zeitmittelung aufgrund der einfachen
Struktur und einer vertretbaren Komplexitét in praktischen Systemen oft eingesetzt [3].

Wird die Kanalimpul santwort referenzdatenfrei auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung
geschétzt, missen zunéchst die Korrelationsfunktionen, z.B. die Autokorrelationsfunktion des
Empfangssignals, geschétzt werden. Obwohl die Komplexitét der auf Zeitmittelung basieren-
den Schétzverfahren relativ gering ist, so mussen jedoch bei der Schétzung einer Korrelations-
funktion pro Iterationsschritt p komplexe Multiplikationen und p komplexe Additionen
durchgefiihrt werden (p bezeichnet die Anzahl der Koeffizienten der Kanalimpulsantwort).
Eine Hardwarerealisierung der Multiplikationen ist jedoch mit einem nicht unerheblichen Auf-
wand verbunden, der beispielsweise eine effiziente FPGA-Realisierung al's problematisch er-
scheinen 1aRt. Falls aus Kostengriinden auch keine ASIC?-Lésung maglich ist, werden zur
Implementierung derartiger Algorithmen daher stets Signal prozessoren eingesetzt. Oft besteht
jedoch der Bedarf an einer kostengunstigen Schétzung von Korrel ationsfunktionen. Diesist bei-
spielsweise der Fall, wenn der Signalprozessor bereits ausgelastet ist und einige Funktionalitd-
ten mit Hilfe von externen FPGA srealisiert werden missen (,, Hardwarebeschleunigung®). Eine
derartige Auslagerung ist jedoch erst dann mdglich, wenn die Komplexitét des Schatzal gorith-
mus’ reduziert wird. Eine signifikante Komplexitétsreduktion kann jedoch erst durch einen Ver-
zicht auf die aufwandsbestimmenden Multiplikationen erreicht werden.

Im ersten Teil dieser Arbeit wurde ein Algorithmus zur aufwandsreduzierten Schatzung der
Korrelationsfunktionen vorgeschlagen. Verglichen mit dem Standardalgorithmus werden bel
dem entwickelten Verfahren die Multiplikationen durch eine vorzei chengewichtete Summation

1. Field Programmable Gate Array
2. Application Specific Integrated Circuit
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ersetzt. Pro Iterationsschritt sind daher lediglich p komplexe Additionen notwendig.

Um diese Komplexitéatsreduktion zu erreichen, wurde die bereits erwahnte Mehrdeutigkeit aus-
genutzt, die bel einer referenzdatenfreien Kanalschétzung stets auftritt. Da der Schatzwert der
Kanalimpul santwort ohnehin mit einem unbekannten, i.A. komplexen Faktor bewertet ist, kann
eine zusdtzliche Mehrdeutigkeit der Schéatzwerte der Korrelationsfunktionen zugelassen wer-
den. So wird bei dem entwickelten Schatzverfahren lediglich das V orzeichen des Real- und des
Imagindrtells des aktuellen Abtastwertes verwendet, um beispielsweise die Autokorrelations-
funktion des Empfangsvektors der Lénge p zu bestimmen. Diesist gleichbedeutend damit, daf3
die Quadraturkomponenten des Empfangsvektors in Abhéngigkeit dieser Vorzeichen zu dem
bereits vorhanden Schétzergebnis addiert bzw. davon subtrahiert werden.

Diese Vereinfachung fuhrt jedoch dazu, dal? die bel der Schatzung auftretenden Prozesse nun
stark nichtlinear sind, was eine geschlossene mathematische Beschreibung der Eigenschaften
des vorgeschlagenen Verfahrens aul3erordentlich erschwert. Um diese ndherungsweise charak-
terisieren zu kénnen, wurde das Schétzproblem zunéchst mathematisch reformuliert und dann
auf die Betrachtung einer Matrix zurtickgefuhrt, die die nichtlinearen stochastischen Prozesse
beschreibt. Auf diese Weise konnte das Schétzproblem auf eine Eigenwertaufgabe reduziert
werden. Die Nichtlinearitét dieser Matrix fuhrt dazu, dal3 deren Eigenwerte und Eigenvektoren
geschlosseni.A. nicht bestimmt werden kénnen, vor allem dann nicht, wenn additives Rauschen
auftritt. FUr den kleinsten Eigenwert, der die Mehrdeutigkeit des vorgeschlagenen Schétzalgo-
rithmus’ reprasentiert, konnte jedoch eine Naherung gefunden werden. Dieser Eigenwert hangt
sowohl von der Energie der Kanalimpulsantwort als auch von der statistischen Verteilung des
Sendesignals ab. Fur gaul3verteilte Signale wurde diese Naherung analytisch berechnet und de-
ren Gultigkeit bei OFDM-Systemen anhand von Simulationen verifiziert.

Es wurden ferner die Betrage der inneren Produkte der Eigenvektoren dieser Matrix mit der
(hierzu umgeschriebenen) Kanalimpulsantwort betrachtet. Es zeigt sich, dal3 derjenige Eigen-
vektor, der zu dem kleinsten Eigenwert gehort, den grofdten Beitrag liefert. Auch diese Tatsache
wurde von Simulationen bestétigt. Aufgrund dieser Untersuchungen konnte das asymptotische
Verhalten des vorgeschlagenen V erfahrens néherungswel se beschrieben werden. Dieses hangt
im wesentlichen von der Auspragung des erwahnten Eigenvektors ab, insbesondere im Falle
von verrauschten Empfangssignalen. Dies bedeutet, dal3 durch die Komplexitéatsreduktion eine
Verlangsamung der Konvergenzgeschwindigkeit herbeigeftihrt wird. Im direkten Vergleich zu
dem Standardalgorithmus miif3ten bei der Verwendung des vorgeschlagenen Algorithmus' bei
der im Rahmen dieser Arbeit verwendeten Simulationsumgebung etwa 100 Iterationen mehr
durchgefuhrt werden, um denselben mittleren quadratischen Fehler (MQF) zu erreichen.

Der wesentliche V orteile des vorgeschlagenen Algorithmus' ist der geringe Implementierungs-
aufwand. Zu dessen Realisierung werden im wesentlichen nur V olladdierer und Schieberegister
bendtigt, eine FPGA-Implementierung ist daher problemlos moglich. Kann eine gewisse Ver-
langsamung der Konvergenzgeschwindigkeit zugelassen werden, so ist eine Entlastung eines
Signalprozessors moglich, welil die Korrelationsfunktionen an einer anderen Stelle geschétzt
werden konnen.

Der entwickelte aufwandsreduzierte Algorithmus zur Schédtzung von Korrelationsfunktionen
wurde ferner im Hinblick auf dessen mogliche Anwendung zur referenzdatenfreien Schatzung
der Kanalimpulsantwort fiir die OFDM-Ubertragung untersucht. Hierbei muR lediglich entwe-
der die erste Spalte oder die erste Zeile der Autokorrelationsmatrix des empfangenen Signals
bestimmt werden. Wird exemplarisch nur die erste Spalte betrachtet, so kann die Kanalim-
pulsantwort anhand einer Kreuzkorrelation zwischen dem ersten empfangenen Koeffizienten
eines OFDM-Symbols und den letzten p K oeffizienten bestimmt werden.

Nach elner mathematischen Analyse dieses Ansatzes wurde ferner gezeigt, dal’ das entwickelte
aufwandsreduzierte Schétzverfahren nach einer geringfiigigen Anpassung ebenfalls zur refe-
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renzdatenfreien Schiatzung der Kanalimpulsantwort fiir die OFDM-Ubertragung herangezogen
werden kann. Aufgrund der erzielten Aufwandsreduktion ist auch hier eine Kanalschétzung le-
diglich auf der Basis von Additions- und Subtraktionsoperationen moglich. Im direkten Ver-
gleich zu dem Standardalgorithmus mifdten bei der Verwendung des vorgeschlagenen
Algorithmus’ bei der im Rahmen dieser Arbeit verwendeten Simulationsumgebung ebenfalls
etwa 100 Iterationen mehr durchgefiihrt werden, um denselben MQF zu erreichen.

Die wesentlichen Vorteile des entwickelten Algorithmus' zur aufwandsreduzierten Kanal schét-
zung, der zugleich auch dessen Einsatzfeld bestimmen, sind vor allem die einfache Struktur so-
wie die geringe Komplexitdét. Da auf die aufwendigen, aufwandsbestimmenden
Multiplikationen verzichtet werden kann, basiert die |mplementierung im wesentlichen auf der
Verwendung von Volladdierern und Schieberegistern. Der Aufwand ist vergleichbar mit dem,
der sich bei einer Addition von 2p komplexen Zahlen (das sind 4p reelle Additionen, wobei p
die Anzahl der Koeffizienten der Kanalimpulsantwort bezeichnet) ergibt. Aufgrund seiner Ein-
fachheit kann dieser Algorithmus eingesetzt werden, wenn zur referenzdatengestiitzten Schét-
zung der Kanalimpulsantwort nicht geniigend Referenzdaten zur Verfligung stehen, wie dies
z.B. bel dem Hiperlan/2-System der Fall ist. Ein mégliches Schétzszenario (hybride Kanal-
schétzung) ist in Abbildung 81 dargestellt. Zu den Zeitpunkten, zu denen Referenzdaten zur
Verfligung stehen (z.B. am Anfang eines Ubertragungs-Bursts bei Hiperlan/2), kann eine refe-
renzdatengestiitzte Kanalschéatzung durchgeftihrt werden. Zu allen anderen Zeitpunkten wird
die Kanalimpulsantwort referenzdatenfrel aktualisiert. Auf diese Weise kdnnen V erdnderungen
der Kanalimpulsantwort stetig verfolgt werden, was fur zeitvariante Ubertragungssysteme be-
sonders wichtig ist. Ein &hnlicher Ansatz wurde beispielsweise fir DVB-T-Systeme in [147]
diskutiert. Dort wurde als Erganzung referenzdatenfreie Entzerrung erwahnt, jedoch nicht wei-
ter untersucht. Diein [86] durchgefUhrten Untersuchungen zeigen jedoch, daf3 mit Hilfe der hy-
briden Kanal schétzung eine Steigerung der Schatzgenauigkeit erzielt werden kann. Im Rahmen
von Folgearbeiten konnte dieser Aspekt vertieft untersucht werden, insbesondere im Zusam-
menhang mit einer anschlief3enden Adaption der Systemparameter.

Nicht betrachtet wurde ferner das Verhalten der entwickelten aufwandsreduzierten Schétzver-
fahren bei vorliegender Zeitvarianz des Ubertragungssystems. Auch hier konnten weitere Un-
tersuchungen durchgefihrt werden.

Rerferenzdaten

v

. | Referenzdatengestiitzte

Nk "|  Kanalschétzung
Xk Entzerrung,
hy 4>$—0 *—> Adaption der

Systemparameter, etc.

.| Referenzdatenfreie
Kanalschatzung

Abbildung 81: Prinzipielle Systemstruktur zur referenzdatenfreien und -gestiitzten
Kanal schétzung

Im zweiten Teil dieser Arbeit wurde auf die Moglichkeiten zur Steigerung der Konvergenzge-
schwindigkeit bei einer referenzdatenfreien Kanal schétzung auf der Basis von Statistiken zwel -
ter Ordnung eingegangen. Wesentliche Randbedingungen waren die geringe Komplexitét
sowie dievon den Eigenschaften der zu schdtzenden K analimpul santwort unabhangige Konver-
genz des Schétzverfahrens.

Die Konvergenzgeschwindigkeit einer referenzdatenfreien Schétzung auf der Basis von Stati-
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stiken zweiter Ordnung kann nattrlich erhéht werden, wenn e stungsfahigere mathematische
Schétzverfahren, wie z.B. die Subraumzerlegung [99], herangezogen werden. Problematisch ist
jedoch, dal3 mit steigender Leistungsféhigkeit der Schatzverfahren zugleich deren Komplexitét
stark ansteigt. Dies hat zur Folge, dal3 viele der bekannten Verfahren, wie beispielsweise die be-
reits erwahnten Subraummethoden, in praktischen Systemen nicht implementiert werden kon-
nen. Dartiber hinaus wird oft eine prinzipielle Unsicherheit beziiglich der Konvergenz selbst
herbeigefiihrt, wenn die fur die referenzdatenfreie Schatzung notwendige Zyklostationaritét des
Empfangssignals durch dessen Uberabtastung herbeigefiihrt wird. Diese Problematik kann
durch eine Schétzung im Symboltakt vermieden werden. Fir die OFDM-Ubertragung kommt
daher nach momentanem Stand der Forschung ausschliefdlich der bereits diskutierte Algorith-
mus zur referenzdatenfreien Kanalschétzung auf der Basis von Statistiken zweiter Ordnung in
Frage.

Ausgehend von dieser Problemstellung wurde zunéchst prinzipiell der Frage nachgegangen, ob
eine nachtrégliche Bearbeitung der Schétzwerte der Kanalimpulsantwort eine Erhthung der
Konvergenzgeschwindigkeit herbeifihren kann. Dies ist gleichbedeutend mit der Forderung,
den Schéatzfehler durch eine geeignete Filterung der Schatzwerte zu reduzieren. Geht man von
der Konsistenz des Schétzalgorithmus' aus, so kann diese Problemstellung auch als Pradiktions-
aufgabe aufgefaldt werden: Anhand der momentan zur Verfligung stehenden Schatzwerte wird
auf den kinftigen, genaueren Schatzwert geschlossen. Die Problemstellung kann daher auf die
Suche nach den K oeffizienten eines Pradiktionsfilters reduziert werden.

Eswurde zunéchst eine Bestimmungsgleichung fr die Filterkoeffizienten aufgestel It und deren
L6sung in Form der Wiener-Hopf-Gleichung angegeben. Diese ist jedoch nicht referenzdaten-
frel, weil as Zusatzinformation die Kreuzkorrelationsfunktion zwischen der Kanalimpul sant-
wort und deren Schatzwerten benétigt wird. Aus diesem Grund wurde ferner eine
Naherungsl6sung zur Bestimmung der Filterkoeffizienten entwickelt, die als statistische Zu-
satzinformation die Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort bendétigt, die nun refe-
renzdatenfrei geschatzt werden kann. Basierend auf dieser zusétzlichen Schédtzung der
Autokorrelationsfunktion der Kanalimpulsantwort wurde bei der im Rahmen dieser Arbeit ver-
wendeten Simulationsumgebung mit Hilfe einer nachtraglichen Filterung der Schétzwerte
mindestens eine Verdopplung der Konvergenzgeschwindigkeit erreicht.

Um bei der Bestimmung der Filterkoeffizienten die in jedem Iterationsschritt notwendige Ma-
trixinversion zu vermeiden, wurde dartiber hinaus eine Rekursionsvorschrift entwickelt, die
auch as erweiterte Levinson-Durbin-Rekursion interpretiert werden kann.

Der Levinson-Durbin-Algorithmus |6st die klassische lineare Pradiktionsaufgabe. Aufgrund
des dort auftretenden V erzogerungsgliedes kann eine geschlossene Rekursionsl 6sung gefunden
werden. Diesist jedoch anders bei der betrachteten Problemstellung im Zusammenhang mit der
Filterung der Schétzwerte. Da hier kein Verzogerungsglied auftritt, kann die bekannte Levin-
son-Durbin-Rekursion nicht eingesetzt werden. Der hier erstmals entwickelte Algorithmus ba-
siert auf der Losung der Bestimmungsgleichung fur die Filterkoeffizienten mit Hilfe von zwei
Teilrekursionen, die jeweils iterativ gel0st werden konnen. Die erste Teilrekursion - es handelt
sich hier um den klassischen Levinson-Durbin-Algorithmus- liefert einen Parameter, der fr die
zweite, abschlief3ende Teilrekursion bendtigt wird. Die letztere hat formal eine dhnliche Struk-
tur wie die klassische Levinson-Durbin-Rekursion. Die durchgefiihrte Aufwandsbestimmung
zeigt, dal3 die Komplexitét quadratisch mit der Ordnung des Pradiktionsfilters ansteigt.

Der wesentliche Vorteil des entwickelten Verfahrens zur nachtréglichen Reduktion des Schétz-
fehlersist, dald dabei keine Konvergenzunsicherheit herbeigefiihrt wird. Das Verfahren ist auch
davon unabhéngig, wie die Kanalimpulsantwort geschétzt wurde. Die wesentliche V orausset-
zung fur die Erhdhung der Konvergenzgeschwindigkeit ist jedoch, dal’ die Autokorrelations-
funktion der Kanalimpulsantwort gentigend genau (in Relation zu der bel der Schatzung der
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Kanalimpulsantwort erzielten Genauigkeit) geschétzt wird. Bei der OFDM-Ubertragung kann
diese Voraussetzung jedoch erfiillt werden, da auf der Grundlage eines empfangenen Symbols
mehrere Iterationsschritte zur Schétzung der Autokorrel ationsfunktion der Kanalimpul santwort
durchgefuihrt werden kénnen. Demgegentber steht zur Schétzung der Kanalimpul santwort nur
eine lterationsmadglichkeit zur Verfligung.

Nicht untersucht blieben in dem zweiten Teil dieser Arbeit die Eigenschaften des dort vorge-
schlagenen Verfahrens bei zeitvarianten Ubertragungssystemen. Diesem Aspekt konnte im
Rahmen der Folgearbeiten vertieft nachgegangen werden, insbesondere im Zusammenhang mit
der Kanalschatzung fiir die bereits erwahnte DVB-T-Ubertragung, weil das dort verwendete
Schétzschema (doppelte Wiener-Interpolation) eine recht hohe Komplexitét aufweist. Darlber
hinausist die Anzahl der zur Verfligung stehenden Referenzsymbole fiir elne gentigend genaue
Kanalschdtzung oft nicht ausreichend [147]. Es wére zunéchst interessant zu untersuchen, ob
dasletztgenannte Problem mit Hilfe einer zusétzlichen, referenzdatenfreien Kanal schdtzung ge-
|6st werden kann. Die néchste offene Frageist, ob das Schatzschemabei DVB-T durch dieVer-
wendung eines referenzdatenfreien Schatzverfahrens vereinfacht werden kann. Dies wirde
moglicherweise zu einer Verringerung der Komplexitdt am Empfanger fuhren.

Auch die entwickelte Rekursion zur Losung der allgemeinen Wiener-Hopf-Gleichung bedarf
ebenfalls weiterer Untersuchungen. Obwohl die Komplexitéat der Rekursion bereits vertretbar
ist, ware elne weitere Kompl exitatsreduktion wiinschenswert. Dabel kdnnte untersucht werden,
ob diese Rekursion mit Hilfe einer Lattice-8hnlichen Struktur realisiert werden kann.

Der vorgeschlagene Rekursionsalgorithmus 16st iterativ die allgemeine Wiener-Hopf-Glei-
chung, wie sie auch im Zusammenhang mit der Kanalentzerrung oder auch der referenzdaten-
gestiitzten Kanalschatzung mit Hilfe des Kriteriums des minimalen mittleren quadratischen
Fehlers auftritt. Dies eréffnet die Méglichkeit, beispielsweise die Entzerrerkoeffizienten in je-
dem Iterationsschritt optimal zu bestimmen, anstatt sie anhand der V ergangenheitswerte zu ak-
tualisieren. Falls eine Lattice-ghnliche Struktur fir die Rekursion gefunden werden kann, so
waére dies bereits mit einem geringen (d.h. mit wachsender Anzahl der Entzerrerkoeffizienten
linearen) Aufwand mdglich.

Im dritten Tell dieser Arbeit wurde auf die Implementierungsaspekte eingegangen. ES wurden
zunéchst die CORDIC3-Al gorithmen beschrieben, die eine effiziente Implementierung der we-
sentlichen mathematischen Operationen, wie beispielsweise Multiplikationen und Divisionen,
ermoglichen. Diese konnen iterativ berechnet werden, wobel eine Schleifenverstarkung auftritt,
die abschlief3end durch eine inverse Skalierung des Ergebnisses beseitigt werden kann.
Werden CORDIC-Algorithmen zur Implementierung referenzdatenfreier Schatzverfahren her-
angezogen, so zeigt sich, dal3 diese Schleifenverstarkung u.U. toleriert werden kann, weil die
Schéatzwerte ohnehin mit einer Mehrdeutigkeit behaftet sind. Am Beispiel einer CORDIC-
Struktur zur Berechnung von komplexwertigen Multiplikation wurde gezeigt, dal? dadurch eine
Aufwandsreduktion um bis zu 20% der Gatteraquivalente erreicht werden kann. Um den Ein-
satz von CORDIC zu demonstrieren, wurde ferner ein Realisierungsbeispiel diskutiert, mit dem
die entwickelte Rekursion zur L 6sung der Wiener-Hopf-Gle chung durchgef iihrt werden kann.

Aufgrund der oft noch ungel dsten Probleme im Zusammenhang mit der referenzdatenfreien Ka-
nalschéatzung, wie z.B. unsichere Konvergenz, befindet sich dieses Gebiet der Signalverarbei-
tung noch im anfénglichen Forschungsstadium. Die referenzdatengestiitzten Schatzverfahren
werden daher in absehbarer Zeit von den referenzdatenfreien nicht ersetzt werden kdnnen. Die
Ergebnisse dieser Arbeit zeigen jedoch, dal3 diese bereits jetzt als ein wichtiges, erganzendes
Hilfsmittel zur Verfligung stehen.

3. Coordinate Rotation Digital Computer
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Anhang A Mathematische Erganzungen zu Kapitel 4

BEWEIS zU GLEICHUNG (4.71)
Ist der Zufallsprozefd X reell und mittelwertfrei mit der Wahrscheinlichkeitsverteilung (Gaufd)

[5]

p(X) = ———-e , Al

2
2.0,
E{IX]} = | - A2
mit 6> = E{[X|°}.

Der Mittelwert der Absolutwerte von X &3t sich wie folgt bestimmen:

so gilt:

E{IXI} = [ x| - p(x)dx

= 2-J.:x-p(x)dx

A3
_ [ 2 ro 2-0§d
= > . 0 X-e X .
T - O,
Mit der Variablensubstitution
2
t= > A4
2.0,
kann das Integral aus A3 elementar gel dst werden:
| = [Top-€'dt = o). A5

Wird das Ergebnis A5 in A3 eingesetzt, so folgt direkt die Behauptung A2.

Wird ein diskreter, reeller, stationérer und weiler Zufallsprozefl? X(n) = [xy(n), ..., xN(n)]T
ferner mit einem konstanten Vektor h = [h,..., hy] vonlinksmultipliziert, soist das Ergebnis

ein Skalar. Wird der Erwartungswert der Betrage geschétzt, so folgt:

2. 62
EC(RX (NI} = Tiy(0) - | =, A6

Mit rﬁh(O) = hh"'. Das Ergebnisin A6 kann direkt durch Untersuchung der Leistung des re-
sultierenden Prozesses y(n) = hX(n) erhaten werden:
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E{y(my*(m} = hE{XmX"(m3h" = hh'c;,

da E{X(mX" (M1 = o--1.
Wird nun E{y(n)} = E{|y(n) + n(n)|} untersucht, wobel n(n) ein additiver, gaulverteilter
und mittelwertfreier Zufallsprozel3ist, so folgt:

(5 +2. (5
E{ly(n)|} = / /

+2-op/Ihl°
= |hl- J
I

A7

A8

mit 6> = E{n(n)n*(n)}.
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Anhang B Herleitung zur erweiterten Levinson-Durbin
Rekursion

Im folgenden wird die in der Abbildung 1 dargestellte Struktur (wie sie beispielsweise im Zu-
sammenhang mit der Schatzung der Impulsantwort eines zeitvarianten Ubertragungssystems
auftritt) betrachtet.

Xk Yk — dy

€k

Abbildung 1: Lineare Préadiktion

Dabel ist x,,, = [xo...,xm_l]T die Eingangsfolge, d,,, = [d,, ..., dm_l]T die Referenzfolge

und f, = [f(0), ..., f(m—1)] das zu entwerfende Préadiktionsfilter.

Wird der Fehler e(k) im Sinne des mittleren quadratischen Fehlers minimiert (MMQF), so er-

gibt sich die Wiener-Hopf-Gleichung zur Bestimmung der Filterkoeffizienten f ., :
f R =r

m™x, m m-*

Bl

Mitr = [r(0),...,r(m=1)] ist der Kreuzkorrelationsvektor zwischen x,, und d,,, bezeich-
net. Die Autokorrelationsmatrix R, |, der Eingangsfolge hat hingegen die folgende Gestalt:

r(o ...r,(m-=1)
rey(m-=1) ... 1 (0)
Problematisch bei dem Entwurf des Filters f, in B1 ist jedoch die Notwendigkeit einer Inver-
sion der Autokorrelationsmatrix. Im folgenden wird daher ein Algorithmus entwickelt, mit dem

das Filter néchsthoherer Ordnung, f ., , ; , ausgehend von f,, rekursiv bestimmt werden kann.
Hierzu wird die folgende Gleichung betrachtet:

f r B2

m+1Rx,m+1 = m+1-

Mit f .1 = [f,4100), ..., F . (m=1),f . ,(m)] ist das gesuchte Filter nachsththerer
Ordnung bezeichnet, r,, ; = [r(0), ...,r(m—=1), r(m)] ist der Kreuzkorrelationsvektor und
Ry m+1 ist diefolgende Autokorrelationsmatrix:

I r(0 ...r(m-=1) rX(m)_ | rx(m)_
Ry m
Ry m+s1 = = ’ . B3
’ ree(m=1) ... r(0) r(1) r'(1)
i rk.(m) ... r¥. (1) rX(O)_ _r*x(m) e R rX(O)_

Aus B2 18} sich zunéchst die folgende Gleichung ableiten:
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[(fh+100), ..., fm+1(m—1)]RX,m + o (M) (m), .., r¥ (1)]
= [r(0),..,r(m=1)] .

B4

Nach einer rechtsseitigen Multiplikation mit R;lm und unter Berticksichtigung von B1, kann
B4 wie folgt ausgedriickt werden:

[+ 2000 oo P g 2 (M=) + (M) (M), oo, P (DIR = fry. B5

Die zweite Gleichung, die aus B2 abgel eitet werden kann, ist:

[fh+100), .., f o q(Mm=D)][r (M), ..., rx(l)]T +f, 0 1(Mr (0) =r(m). B6

Die Gleichungen B5 und B6 bilden die Grundlage fir die gesuchte Rekursionsvorschrift. Sto-
rend in B5ist jedoch der Term

[P (M), oy P (D IR = Py = [PFm(M=1), ..., P¥p(0)], B7

der weiterhin eine explizite Matrixinversion beinhaltet. Diese Matrixinversion kann mit Hilfe
der aufgestellten Gleichungen nicht aufgel 6st werden.

Aufgrund der Struktur von B7 ist es jedoch stets moglich, auch p*,, , rekursiv zu bestimmen.
Hierzu wird zusétzlich das folgende Problem betrachtet:

meX,m =r B8

X, m:

Dabei bezeichnen p,, = [p,,(0), ..., p,,(M—1)] den Vektor der gesuchten Koeffizienten von
Pms Fx.m = [(1), ..., r,(m)] den Autokorrelationsvektor der Eingangsfolge und R, , die
folgende Autokorrelationsmatrix:

r(0 ...r,(m-=1)
ree(m=1) ... 1 (0)
Gesucht wird der Parametervektor ndchsththerer Ordnung, d.h.:

B9

pm+1Rx,m+1 = rx,m+1'

Fir das Problem B9 existiert bereitseinerekursive Ldsung, diein der Literatur alsder Levinson-
Durbin-Algorithmus bekannt ist [2]:

m-1
1) - K) - -k
_m* D) Zk:opm() r(m-k)
pm+l(m) - m-1
(0)=Y  prm(K) - ry(k+1)
0

B10

[pm+1(0), ceey pm+1(m_1)] = pm_pm+1(m)' p*m,r .

Mit Hilfe von B10 kann nun die explizite Matrixinversion in B5 vermieden und eine Gesamt-
rekursion fur f ., ; angegeben werden.

Wird [f,, 1(0), ..., f, . 1(Mm=1)] ausB5in B6 eingesetzt, so ergibt sich nach der Umschrei-
bung der inneren Produkte in B5 und B6 durch Summen die folgende Rekursionsvorschrift zur

Bestimmungvon f, , ;:



145

m-1
r(m) —Zk ) 0fm(k) 1 (m=K)

f (m) =
m+1 B11

m-1
WO =3 Pk (kD)

[fm+1(0)7 ceey fm+1(m_1)] = fm_fm+1(m) : p*m,r .

Aufgrund der Struktur von B11 kann diese Rekursion als eine Erweiterung des Levinson-Dur-
bin-Algorithmus' interpretiert werden.
Die entwickelte Gesamtrekursion B11 setzt sich aus zwei Teilrekursionen zusammen:
Zunachst wird der klassische Levinson-Durbin-Algorithmus zur Bestimmung von p,, herange-
zogen. Dieser Parametervektor wird fir die zweite Rekursion zur Bestimmung vonf , , ; bend-
tigt. Die Gesamtrekursion wird wie folgt initialisiert:

r(0) r(1)

=i or P10 B12
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Anhang C ETSlI BRAN - Kanalspezifikation

Kanal Typ A, 50ns delay spread

Relative
Tap number Verz[(z %(]-:'rung ﬂgi}‘;

[dB]
1 0 0
2 10 -0.9
3 20 -1.7
4 30 -2.6
5 40 -3.5
6 50 -4.3
7 60 -5.2
8 70 -6.1
9 80 -6.9
10 90 -7.8
11 110 -4.7
12 140 -7.3
13 170 -99
14 200 -12.5
15 240 -13.7
16 290 -18.0
17 340 -22.4
18 390 -26.7
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Kanal Typ B, 100ns delay spread

Relative
Tap number Verz['c';] gsc]erung Iﬂgﬁ%

[dB]
1 0 -2.6
2 10 -3.0
3 20 -35
4 30 -3.9
5 50 0.0
6 80 -1.3
7 110 -2.6
8 140 -3.9
9 180 -35
10 230 -5.6
11 280 -1.7
12 330 -9.9
13 380 -12.1
14 430 -14.3
15 490 -154
16 560 -18.4
17 640 -20.7
18 730 -24.6




Kanal Typ C, 150ms delay spread

Relative
Tap number | Delay [ns] Iineiigimz

[dB]
1 0 -3.3
2 10 -3.6
3 20 -39
4 30 -4.2
5 50 0.0
6 80 -0.9
7 110 -17
8 140 -2.6
9 180 -1.5
10 230 -3.0
11 280 -4.4
12 330 -5.9
13 400 -5.3
14 490 -7.9
15 600 -9.4
16 730 -13.2
17 880 -16.3
18 1050 -21.2
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Kanal Typ D, 140 ns delay spread

Relative
Tap number | Delay [ns] Iineiigimz

[dB]
1t 0 0.0
2 10 -10.0
3 20 -10.3
4 30 -10.6
5 50 -6.4
6 80 -7.2
7 110 -8.1
8 140 -9.0
9 180 -7.9
10 230 -94
11 280 -10.8
12 330 -12.3
13 400 -11.7
14 490 -14.3
15 600 -15.8
16 730 -19.6
17 880 -22.7
18 1050 -27.6

1. Diese Komponente hat einen Rice-Faktor

von 10.




Kana Typ E, 250ns delay spread

Relative
Tap number | Delay [ns] ggiz

[dB]
1 0 -4.9
2 10 -5.1
3 20 -5.2
4 40 -0.8
5 70 -1.3
6 100 -19
7 140 -0.3
8 190 -1.2
9 240 -2.1
10 320 0.0
11 430 -19
12 560 -2.8
13 710 -54
14 880 -7.3
15 1070 -10.6
16 1280 -134
17 1510 -174
18 1760 -10.9
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Abkurzungsver zeichnis

ADSL

AMPS

ARMA

ASIC

ATM

AWGN

A/D

BER

BPSK

BRAN

BSA

BT

CAP

CDMA

CMA

CORDIC

COST207

CR

D/A

DAB

DECT

DEMUX

DFT

Asymmetric Digital Subscriber Line (S. 13)
Advanced Mobile Phone Service (S. 14)
Autoregressive Moving Average (S. 43)
Application Specific Integrated Circuit (S. 134)
Asynchronous Transfer Modus (S. 12)
Additive White Gaussian Noise (S. 28)
Analog/Digital-Wandler (S. 44)

Bit Error Rate (S. 45)

Binary Phase Shift Keying (S. 39)

Broadband Radio Access Networks (S. 15)
Beidseitiger Algorithmus (S. 65)

Bridge Taps (S. 43)

Carrierless Amplitude/Phase Modulation (S. 41)
Code Division Multiple Access (S. 14)
Constant Modulus Algorithm (S. 56)
Coordinate Rotation Digital Computer (S. 21)

European Cooperation on the Field of Scientific and Technical Research,
Aktivitat 207 (S. 77)

Cross Relation (S. 55)

Digital/Analog-Wandler (S. 32)

Digital Audio Broadcast (S. 15)

Digital Enhanced Cordless Telecommunications (S. 15)
Demultiplexer (S. 128)

Discrete Fourier Transform (S. 16)
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DMT
DRAM
DSL
DS-CDMA
DVB-T
DQPSK
ASNR
EDGE
ESA

ETSI

FBE
FDMA
FEXT
FH-CDMA
FIFO
FPGA
FSK
FTTH
GMSK
GPRS
GSM
HCSCD
HDSL
HFC

Hiperlan

Discrete Multitone Modulation (S. 41)

Dynamic Random Access Memory (S. 14)

Digital Subscriber Line (S. 13)

Direct Sequence-CDMA (S. 34)

Terrestrial Digital Video Broadcast (S. 15)

Differential Quarternary Phase Shift Keying (S. 16)
Verlust im Storabstand (S. 28)

Enhanced Data Rate for GSM/Global Evolution (S. 14)
Einseitiger Algorithmus (S. 65)

European Telecommunications Standard I nstitute (S. 14)
Frequenzbereichsentzerrer bzw. Frequenzbereichsentzerrung (S. 31)
Frequency Division Multiple Access (S. 34)

Far End Cross Talk (S. 44)

Frequency Hopping-CDMA (S. 34)

First In First Out (S. 98)

Field Programmable Gate Array (S. 126)

Frequency Shift Keying (S. 16)

Fiber to the Home (S. 12)

Gaussian Minimum Shift Keying (S. 16)

General Packet Radio Services (S. 14)

Global System for Mobile Communications (S. 14)
High Speed Circuit Switched Data (S. 14)

High Bit Rate DSL (S. 13)

Hybrid Fiber Coax (S. 13)

High Performance Radio Local Area Network (S. 15)



Hiperaccess
Hiperlink
ICl

IMT

IP

IDFT

|EEE

S|
LAN
LMDS
LMS
LOS
LS
MA
MAP
MC-CDMA
MMDS
MMQF
MQF
M-QAM
MUX
NEXT
NMT

OFDM

High Performance Access (S. 15)

High Performance Link (S. 15)

Inter Carrier Interference (S. 23)

International Mobile Telecommunications (S. 14)
Internetprotokoll (S. 11)

Inverse Discrete Fourier Transform (S. 16)

Institute of Electrical and Electronics Engineers (S. 39)
Integrated Services Digital Network (S. 13)

Inter Symbol Interference (S. 17)

Local Area Network (S. 15)

Local Multipoint Distribution System (S. 13)

Least Mean Squares (S. 19)

Line of Sight (S. 35)

Least Squares (S. 43)

Moving Average (S. 43)

Maximum A Posteriori (S. 74)

Multicarrier-CDMA (S. 35)

Multichannel Multipoint Distribution System (S. 13)
Minimaler mittlerer quadratischer Fehler (S. 31)
Mittlerer quadratischer Fehler (S. 65)

M-stufige Quadrature Amplitude Modulation (S. 44)
Multiplexer (S. 127)

Near End Cross Talk (S. 44)

Nordic Mobile Telephone System (S. 14)

Orthogonal Frequency Division Multiplexing (S. 16)
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(OX Open Systems Interconnection (S. 34)

PAM Pulse Amplitude Modulation (S. 57)

PAN Personal Area Network (S. 15)

POTS Plain Old Telephony System (S. 13)

PSK Phase Shift Keying (S. 16)

QAM Quadrature Amplitude Modulation (S. 16)

QPSK Quarternary Phase Shift Keying (S. 16)

ROM Read Only Memory (S. 123)

SDMA Space Division Multiple Access (S. 34)

SHDSL Symmetric HDSL (S. 13)

SNR Signal to Noise Ratio (S. 18)

TDMA Time Division Multiple Access (S. 14)

TEQ Time Domain Equalizer (S. 43)

UMTS Universal Mobile Telecommunications System (S. 14)
VDSL Very High Bit Rate DSL (S. 13)

WDM Wavelength Division Multiplex (S. 12)

WLAN Wireless Local Area Network (S. 15)

WLL Wireless Local Loop (S. 13)

WWRF Wireless World Research Forum (S. 15)

xDSL (Asymmetric, Very High Bitrate,...) Digital Subscriber Line (S. 13)

ZFA Zero Forcing-Algorithmus (S. 50)
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Symbolver zeichnis

Normalerweise werden Matrizen mit fetten Grofdbuchstaben, Vektoren dagegen mit fetten
Kleinbuchstaben bezeichnet. Zeitbereichssignale werden mit Kleinbuchstaben, Frequenzbe-
reichssignale mit Grof3buchstaben bezeichnet. Aus Grinden der Einheitlichkeit lief3en sich Aus-
nahmen jedoch nicht vermeiden.

MATHEMATISCHE SCHREIBWEISEN

o Faltungsoperator (S. 33)

) Transposition (S.29)

(-)* Konjugation (S.27)

(-)H hermitescher Operator (Transposition und Konjugation) (S.29)
O Inversion (S.49)

|| Absolutwert (S.56)

[ Betrag eines Vektors (S.59)

0 Nullmatrix (S. 79)

diag{-} Diagonalmatrix (S.82)

E{} Erwartungswert (S. 56)

fy() Verteilungsdichte eines Prozesses (S. 74)

oG 1) bedingte Dichte (S. 74)
I Einhelitsmatrix (S. 72)

Im{-}, ()" Imaginartell des Argumentes (S.81)

Oof{-} Ordnung (S.117)

P{ - } Wahrscheinlichkeit des als Argument angegebenen Ereignisses (S. 167)
Q) Gauf? sche Fehlerfunktion (S. 45)

Q) Inverse der Gauf? schen Fehlerfunktion (S. 45)

Re{-}, () Redlteil des Argumentes (S.81)

sign[-] Signumfunktion (S.81)
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si(-)

Var{-}

MENGEN
R

X

sn(-)/() (S.25)

Varianz eines Schétzwertes (S. 75)

Menge der reellen Zahlen (S. 81)

Menge der natirlichen Zahlen (S. 120)

VARIABLEN MIT ARABISCHEN BUCHSTABEN

Kanalprofilkoeffizient (S. 36)

CORDIC-Schleifenverstarkung bei hyperbolischen Funktionen (S. 122)
CORDIC-Schleifenverstarkung (S. 120)

stochastische Matrix (S. 82), eine Festkommazahl (S. 89)

Bandbreite (S. 25), Anzahl der nutzbaren Tréger (S. 45)

eine Festkommazahl (S. 89)

beliebiger konstanter Vektor (S. 59)

Lichtgeschwindigkeit (S. 35)

komplexe Konstante (S. 93)

Abtastwert, CORDIC-Rotationsvariable (S. 121)

detektierter Abtastwert (S. 56)

im I-ten Iterationsschritt entstandener LM S-Fehler, k-ter Tréger (S. 50)
Symbolenergie (S. 65)

Hilfsmatrix bei der Herleitung des aufwandsreduzierten
Schétzalgorithmus (S. 79)

Trégerfrequenz (S. 35)
Dopplerfrequenz (S. 36)

k-te Trégerfrequenz (S. 24)



maximale Fequenzverschiebung aufgrund des Dopplereffekts (S. 35)
Nutzbandbreite (S. 47)

K oeffizientenvektor des Pradiktionsfilters (S. 105)
Z-Transformiertevon f (S. 114)

Koffizientenvektor des Teilprédiktionsfilters (S. 107)
Koffizientenvektor des Teilpradiktionsfilters (S. 107)
Naherung von f (S. 109)

DFT-Matrix (S. 29)

Cyclic Pefix erzeugende DFT-Matrix (S. 29)
Pulsformungsfilter (S. 24)

Hilfsfunktion (S. 92)

Vektor der Entzerrerkoeffizienten (S. 55),
k-ter Eigenvektor des Rauschraumes (S. 59)

Sendefilter (S. 33)

Empfangsfilter (S. 33)

Rauschraum (S. 59), Teilfaltungsmatrix (S. 61)
zeitkontinuierliche Kanalimpulsantwort (S. 27)
zeitdiskrete Kanalimpulsantwort (S. 33)
Schétzwert von hy (S. 91)

Schétzwert von hy (S. 94)

Schatzwert von hy (S. 94)

Schétzwert von h, , linksseitige aufwandsreduzierte Schéatzung (S. 94)
Schétzwert von h, , rechtsseitige aufwandsreduzierte Schétzung (S. 94)
Schatzwert von h, , linksseitige aufwandsreduzierte Schéatzung (S. 94)

Schétzwert von h, , rechtsseitige aufwandsreduzierte Schétzung (S. 94)

zeitvariante Kanalimpul santwort ohne Berticksichtigung des
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h;(z)

heff

H(j€)

Sende- und Empfangsfilters (S. 33)

K oeffizientenvektor der Kanalimpulsantwort (S. 70)

Koeffizientenvektor der i-ten Teilkanalimpulsantwort (S. 57)
Z-Transformierte von h; (S. 58)

K oeffizientenvektor der verkirzten (effektiven) Kanalimpulsantwort (S. 49)
Kanal Uibetragungsfunktion (S. 71)

Kanal Ubertragungsfunktion an der Stelle f = f, (S. 27)

Kanal Ubertragungsfunktion (S. 31), Kanalfaltungsmatrix (S. 58),
Teilfaltungsmatrix (S. 61)

Zirkuldre Faltungsmatrix (S. 31)

Diagonalmatrix, deren Elemente von der Kanal Uibertragungsfunktion gebildet
werden (S. 50)

i-te Teilkanalfaltungsmatrix (S. 57)

Kanalfaltungsmatrix (S. 31)

Integral (S. 141)

quadratische Funktion (S. 105)

reelle Skalierungskonstante (S. 81)
CORDIC-Skalierungsfaktor, k-te Mikrorotation (S. 157)
CORDIC-Modusvariable (S. 123)

Uberabtastfaktor (S. 57)

Modulationsmarix (S. 29)

zeitkontinuierlicher Rauschprozel3 (S. 27)

zeitdiskreter Rauschprozef3 (S. 33)

zeitdiskreter Rauschprozef3 am Eingang des Rauschfilters, (S, 73)
n-ter Rauschvektor (S. 64)

n-ter Rauschvektor, der dem Cyclic Prefix Uberlagert ist (S. 64)



p(t)

P(2)

Pm

ac-)

Ak

Qi

q

re (k)
/-\E

I hh(k)
()
()

ran(K)

161

n-ter Rauschvektor, der den letzten p Koeffizienten eines
Sendevektors Uberlagert ist (S. 64)

n-ter Teilrauschvektor (S. 62)
n-ter Teilrauschvektor (S. 62)
L eistungsdichte des Rauschens (S. 65)

Fouriertransformierte von n(t) an der Stelle f = f, , eswird das I-te Symbol
gestort (S. 27)

Anzahl der Teilkandle (S. 25), Anzahl der Abtastwerte (S. 28),
Anzahl der Iterationen (S. 76)

Anzahl der Abtastwerte des Cyclic Prefix (S. 29)

Tiefpalfilter (S. 24)

Koeffizientenvektor des Pradiktionsfilters (S. 104)
Z-Transfomiertevon p (S. 114)

K oeffizientenvektor des Prédiktionsfilters m-ter Ordnung (S. 115)
Hilfsmatrix (S. 81)

zu minimierende quadrati sche Funktion (S. 59)

zeitdiskrete Impulsantwort des Rauschfilters (S. 72)

zu schétzender Parameter (S. 74)

Schatzwert von q (S. 74)

k-ter Eigenvektor (S. 82)

Ergebnisvektor nach i Iterationen (S. 96)

Hilfsmatrix (S. 59), Eigenvektormatrix (S. 82)

k-tes Element der Energiekorrelationsfolge der Kanalimpulsantwort (S. 71)
Schétzwert von rEh(k) (S. 110)

Schétzwert von rEh(k) (S.110)

Schétzwert von rﬁh(k) (S. 110)

k-tes Element der Autokorrelationsfolge des Rauschsignals (S. 70)
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k-tes Element der Autokorrelationsfolge des Sendesignals (S. 70)
k-tes Element der Autokorrelationsfolge des Empfangssignals (S. 70)

k-tes Element des Schétzwertes der Autokorrelationsfolge des
Eingangssignals (S. 81)

k-tes Element des Schétzwertes der Autokorrelationsfolge des
Eingangssignals (S. 89)

gestorter Empfangsprozef3 (S. 74)
Autokorrelationsfolge der Kanalimpulsantwort (S. 106)

Kreuzkorrelationsfolge zwischen der Kanalimpulsantwort und ihrem
Schatzwert (S. 107)

Kreuzkorrelationsfolge zwischen der Kanalimpulsantwort und dem
Schétzfehler (S. 107)

k-ter Empfangsvektor (S. 159)

I-tes empfangenes OFDM-Symbol im Zeitbereich (S. 30)

Cyclic Prefix-Anteil von r; (S. 30)

Nutzanteil von r; (S. 30)

Korrelationsfolge mit m Koeffizienten (S. 116)

Autokorrelationsfolge des Sendesignals (S. 105)

erreichte Datenrate im i-ten Iterationsschritt (S. 45)

Anzahl der Bits, die dem k-ten Tréger zugewiesen sind (S. 45)
Autokorrelationsmatrix der gesendeten Datenfolge bei Uberabtastung (S. 59)
Energiekorrelationsmatrix der Kanalimpulsantwort (S. 72)
Autokorrelationsmatrix des Rauschprozesses bei Uberabtastung (S. 59)
Energiekorrelationsmatrix der Impulsantwort des Rauschfilters g (S. 72)
Autokorrelationsmatrix des gesendeten Signals (S. 105)
Autokorrelationsmatrix mit m Spalten und m Zeilen (S. 116)

Autokorrelationsmatrix des Empfangssignals bei Uberabtastung (S. 58)



V"
V(1)
w(-)

w(n)

163

Transformierte von Ry (S. 60)

Autokorrelationsmatrix des Empfangssignals (S. 72)
Transformierte von Ryy (S.73)

Hilfsvariable bei Konvergenzuntersuchungen (S. 86)
unendlich langes Multitrégersignal im Zeitbereich (S. 26)
I-tes Multitrégersymbol im Zeitbereich (S. 24)

I-tes gesendetes OFDM-Symbol im Zeitbereich (S. 29)
Cyclic Prefix von s (S. 30)

Nutzanteil von s; (S. 30)

Jakes-Funktion (S. 35), Leistungsdichtespektrum der direkten Komponente
(S. 36)

L ei stungsdichtespektrum des gesendeten Signals (S. 71)

L ei stungsdichtespektrum des empfangenen Signals (S. 71)
Signalraum (S. 59), Maskierungs- bzw. Selektionsmatrix (S. 71)
i- und j-tes Element der Matrix S (S. 71)

Zeitvariable (S. 24), absoluter Mef3zeitpunkt (S. 36)
Symboldauer (S. 25)

Dauer des Cyclic Prefix (S. 26)

Nutzsymboldauer (S. 47)

Geschwindigkeit des Empfangers (S. 35)

Vorzeichen des Realteils einer komplexen Variablen (S. 98)
Vorzeichen des Imaginérteils einer komplexen Variablen (S. 98)
Hilfsfunktion (S. 81)

Gewichtungsfunktion bei referenzdatenfreier Entzerrung (S. 56)

n-te Datensequenz (S. 60)



y(®)
Yk
Yi

yp(n)

y(k)
Yep(K)

yu(n)

yo(n)

YFBE, I,k

M-fach wiederholte n-te Datensequenz (S. 60)

n-te zyklische Datensequenz (S. 60)

sendeseaitige und zeitkontinuierliche Grundwellenform bel OFDM (S. 26)
empfangsseitige und zeitkontinuierliche Grundwellenform bel OFDM (S. 27)
zeitdiskrete Grundwellenform bel OFDM (S. 29)

zeitkontinuierlicher Eingangsprozel3 (S. 33)

zeitdiskreter Eingangsprozef3 (S. 33)

CORDIC-Ergebnisvariable nach N Mikrorotationen (S. 121)

k-ter OFDM-Sendevektor (S. 63)

Cyclic Prefix von x(k) (S. 64)

dieletzten p Koeffizienten von x(k) (S. 64)

k-tes Element von X, (S. 24)

zur Bildung eines reelen Basisbandsignals benttigtes Symbol (S. 48)
I-ter Sendevektor im Frequenzbereich (S. 24)

CORDIC-Ergebnisvariable nach N Mikrorotationen (S. 121)
zeitkontinuierlicher Ausgangsprozef3 (S. 33)

zeitdiskreter Ausgangsprozef3 (S. 33)

Vektor des Uberabgetasteten Empfangssignals (S. 58)

n-ter Signalvektor, der aus der Faltung der Kanalimpul santwort mit
dem n-ten Datenvektor resultiert (S. 61)

k-ter OFDM-Empfangsvektor (S. 63)
Cyclic Prefix-Anteil in y(k) (S. 64)

n-ter Signalvektor, der die Nachschwinger vorangegangener Signale
beinhaltet (S. 60)

Hilfsvektor (S. 61)

k-tes Element von Y g | (S. 49)
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I-tes Element von Y, (S. 24)
I-ter Empfangsvektor im Frequenzbereich (S. 24)
I-ter Empfangsvektor am Ausgang des Frequenzbereichsentzerrers (S. 49)

CORDIC-Ergebnisvariable nach N Mikrorotationen (S. 121)

VARIABLEN MIT GRIECHISCHEN BUCHSTABEN

Tm

Ye

=

g =

[11

n-ter Einfallswinkel (S. 35)

beliebige Zahl grofder null (S. 56)

Modifizierte Kanalimpulsantwort (S. 78)

Systemreserve (S. 46)

Codierungsgewinn (S. 46)

Water Fill-Schwelle (S. 45)

Trégerabstand (S. 47)

Kronecker-Funktion (S. 28), Dirac-Deltafunktion (S. 36)
beliebig kleine von null verschiedene Zahl (S. 75), Prédiktionsfehler (S. 105)
Stochastischer V ektorprozel3 (S. 91)

Stochastischer Vektorprozef3 (S. 78)

Stochastischer Vektorprozef3 (S. 91)

Eigenwert (S. 59)

k-ter Eigenwert (S. 83)

Approximation des kleinsten Eigenwertes (S. 83)
Eigenwertdiagonalmatrix (S. 82)

Schrittweite (S. 50), Mittelwert (S. 75)

Schatzwert des Mittelwertes (S. 77)

Stochastischer V ektorprozef3 (S. 78)

Maskierungs- bzw. Selektionsmatrix (S. 91)
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z Maskierungs- bzw. Selektionsmatrix (S. 79)

o5 Varianz (S. 35)

o4 Rauschleistung (S. 59)

(5)2( Leistung des Sendesignals (S. 64)

T Verzogerung, Zeitdifferenz (S. 37)

() CORDIC-Rotationswinkel (S. 120)

O gleichverteilte Phasen der Echopfade (S. 36)

y(-) Fehlerfunktion bei referenzdatenfreier Entzerrung (S. 56)
® Kreisfrequenz (S. 71)

Q normierte Kreisfrequenz (S. 71)
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