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1 Einleitung

Fiir die drahtlose Ubertragung digitaler Daten steht eine Vielzahl unterschiedlicher Ver-
fahren zur Verfiigung. Je nach Anwendung kommen klassische Eintragerverfahren, Spread-
Spectrum-Verfahren, Orthogonales Frequenzmultiplex (Orthogonal Frequency Division Mul-
tiplexing, OFDM) oder auch Kombinationen wie Multi-Carrier-Spread-Spectrum zum Ein-
satz. Beispiele fiir Eintrdgerverfahren sind Mobilfunksysteme wie das paneuropéische GSM
oder das amerikanische [S-54/1S-136. Spread-Spectrum wird z. B. im 1S-95-Mobilfunksystem
und in UMTS verwendet. Bereits existierende Anwendungen von OFDM beinhalten den ter-
restrischen digitalen Hor- und Fernsehrundfunk (Digital Audio/Video Broadcasting, DAB
bzw. DVB). Fiir die hochbitratige Ubertragung im Indoorbereich ist seit einigen Jahren
ebenfalls OFDM im Gespréach. Im Februar 2000 wurde auf Basis von OFDM vom Euro-
pean Telecommunications Standard Institute (ETSI) mit Hiperlan/2 ein Standard fiir die
drahtlose Rechnervernetzung verabschiedet.

Die grundlegende Idee von OFDM ist die Unterteilung eines urspriinglich breitbandigen
Kanals in viele schmalbandige Unterkanile, deren Untertrdger separat moduliert werden.
In der Praxis geschieht dies aufwandsgiinstig durch die Berechnung des Zeitsignals eines
OFDM-Symbols mit Hilfe der inversen diskreten Fouriertransformation (IDFT), bzw. der
schnellen Fouriertransformation (Fast Fourier Transformation, FFT), bei der ein Teil der
Eingangswerte mit modulierten Datensymbolen belegt wird.

Gegeniiber Eintréagerverfahren besitzt OFDM im wesentlichen zwei Vorteile:

1. Durch die in weiten Grenzen wéhlbare Dauer der OFDM-Symbole kann in Verbindung
mit einem Schutzintervall in einfacher Weise der Einfluf der Intersymbolinterferenz
(ISI) eliminiert werden. Im Fall von DAB/DVB werden durch das Schutzintervall nicht
nur die unterschiedlichen Laufzeiten von Signalen einer Sendestation, sondern auch
die Laufzeiten der Signale unterschiedlicher Sendestationen ausgeglichen, so dafl jedes
Horfunk- bzw. Fernsehprogramm landesweit nur eine Frequenz benétigt [73].

Auch wenn sich prinzipiell durch Eintrdgerverfahren mit nachgeschaltetem Entzerrer
ebensogute Ergebnisse erzielen lassen wie mit OFDM [4][18][64], ist aufgrund der be-
grenzten Rechenleistung eine optimale Entzerrung nicht immer méoglich. Dies gilt ins-
besondere fiir trellisbasierte Verfahren, wie z. B. die APP- oder Viterbi-Entzerrung,
bei denen der Aufwand exponentiell mit der Anzahl der Signalpunkte bzw. der Lénge
der Kanalimpulsantwort wichst.

2. Die optimale Ausnutzung des Ubertragungskanals im Sinne der informationstheoreti-
schen Kapazitit setzt u. a. die Anpassung des Sendespektrums an den Kanal voraus.
Hierzu muf} der Kanal Sender und Empfénger bekannt sein. Bei OFDM-Ubertragung
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168t sich diese Anpassung in einfacher Weise erreichen, indem man die Sendeleistung
der Untertréger geméa dem Water-Filling-Verfahren [43] auswihlt.

Durch die Belegung der Untertréager mit in der Regel zufélligen Daten und anschliefender
IDFT sind Real- und Imaginérteil der Werte im Zeitbereich ndherungsweise gaufiverteilt. Ein
Nachteil von OFDM besteht daher im — insbesondere im Vergleich zu Eintragerverfahren —
mafgeblich erhohten Crest-Faktor, der eine verringerte Effizienz des Sendeverstérkers zur
Folge hat. Die Anwendung von OFDM ist daher in Geréten, bei denen die Leistungsaufnah-
me des Sendeverstérkers eine wesentliche Rolle spielt, nur begrenzt sinnvoll. Dies ist z. B.
in vielen mobilen Terminals der Fall. Weiterhin mufl die Genauigkeit der Frequenzkorrektur
proportional zur Anzahl N der Untertréger sein, da der Einflufl des Frequenzoffsets immer
relativ zum Untertragerabstand zu sehen ist. Hierdurch werden bei vorgegebener Bandbreite
der Anzahl der Untertrager und somit der Dauer des OFDM-Symbols Grenzen gesetzt. Auf-
grund seiner inhdrenten Probleme konzentrieren sich viele Arbeiten zu OFDM auf Aspekte
der Synchronisation und der Peak-to-Average-Power-Reduktion (PAPR-Reduktion).

Ein weiterer Aspekt ist die Verbindung von Codierung und Modulation fiir OFDM. Allerdings
scheinen noch nicht alle Zusammenhénge allgemein bekannt zu sein. Ein Beispiel ist der
vor kurzem verabschiedete, auf OFDM basierende Hiperlan/2-Standard [27] zur drahtlosen
Indoor-Kommunikation. In ihm sind zwei Ubertragungsmodi verankert, die im Fading-Kanal
trotz des geringeres Datendurchsatzes ein gleiches oder hoheres Signal-Rausch-Verhéltnis
erfordern als andere. Man erzielt dort z. B. mit der Kombination BPSK/Coderate R. = 3/4
schlechtere Ergebnisse als mit QPSK/R, = 1/2, vgl. [45][64]. Basierend auf Untersuchungen
der Kanalkapazitit lassen sich in einfacher Weise Verbesserungen durch Erweiterung des
Modulationsalphabetes vornehmen.

Auch gibt es in der Literatur diverse Verdffentlichungen von Verfahren zur optimalen Bele-
gungen der Untertrager mittels Bit-Loading, vgl. z. B. [17][29]. Weniger Beachtung fanden
dagegen bisher vereinfachte Verfahren, mit deren Hilfe die Kapazitéit allein durch Water-
Filling effektiver genutzt werden kann, ohne dafl dies aufwendiges Bit-Loading beinhaltet.
Deshalb wird der Aspekt von Water-Filling bei drahtlosen OFDM-Systemen naher betrach-
tet. Da im Gegensatz zu drahtgebundenen Systemen in der Regel von einem nicht-stationédren
Kanal mit begrenzter Kohdrenzdauer ausgegangen werden muf, setzt die Anwendung von
Water-Filling die stdndige Anpassung des Water-Filling-Schemas an die wechselnden Kanal-
bedingungen voraus. Die rechenintensive Bestimmung der optimalen Leistungsverteilung fiir
die Trager ist daher normalerweise nicht praktikabel, so daf§ andere suboptimale Kriterien
zur Leistungsbelegung gefunden werden miissen.

Verschiedene Kanalmodelle dienen der Untersuchung der Sachverhalte. Zunéchst werden
einige zeitinvariante ISI-Kanéle mit Kanalprofilen herangezogen, deren Entzerrung bei Ein-
tragerverfahren bekanntermafien besondere Schwierigkeiten bereitet. Hierzu gehdren z. B.
sogenannte , Minimum-Distance-Kanile [54, Kap. 10.1]. Desweiteren wird geddchtnisfreier
Kanal mit Rayleigh-Fading der Amplitude betrachtet. Zur praxisnidheren Modellierung der
mobilen, drahtlosen Dateniibertragung werden schlielich zeitvariante WSSUS-Kanéle (Wide
Sense Stationary Uncorrelated Scattering) [38, Kap. 2] mit unterschiedlichen Verzogerungs-
leistungsdichten angenommen. In allen Fillen iiberlagert sich dem Signal am Empfanger



weifles gauBlsches Rauschen.
Die nachfolgenden Kapitel sind wie folgt gegliedert:

In Kapitel 2 werden die grundlegenden Ideen von OFDM kurz erldutert, um damit zwei
Modelle fiir die Ubertragung zu motivieren. Zunichst wird ein idealisiertes Modell unter
der Annahme perfekter Synchronisation und eines v/Nyquist-Empfangsfilters abgeleitet. An-
schlieBend wird ein Modell beschrieben, bei dem durch Uberabtastung die endlich steilen
Filterflanken am Rand des Ubertragungskanals korrekt modelliert werden konnen. Das zwei-
te Modell wird spéter im Zusammenhang mit der weitergehenden Modellierung eines realen
Ubertragungssystems in Kap. 5 verwendet.

Das Kapitel 3 beinhaltet grundlegende Betrachtungen zu Kanalmodellen, Kapazitéten sowie
zu Modulations- und Codierverfahren. Hiervon ausgehend werden anhand einiger Beispiele
Moglichkeiten zur optimierten Auswahl von Coderate und Modulationsalphabet aufgezeigt.
Zusétzlich findet ein Vergleich von Ergebnissen der konzeptionell einfachen Kombination
von OFDM, binérer Codierung und bitweisem Interleaving (OFDM-BICM) mit dem relativ
aufwendigen Verfahren der iterativen Entzerrung fiir Eintrageriibertragung mit ISI statt.

In Kapitel 4 werden Moglichkeiten diskutiert, die das bekannte Water-Filling-Verfahren er-
heblich vereinfachen. Im wesentlichen besteht die Vereinfachung darin, die Leistungsver-
teilung nicht geméfl der informationstheoretisch optimalen Losung vorzunehmen, sondern
schlechtere Untertrager wegzulassen und die iiberschiissige Sendeleistung gleichméfig auf
die restlichen Trager zu verteilen. Zusétzlich wird die Frage behandelt, wie dann die Aus-
wahl dieser Untertrager mit moglichst geringem Aufwand erfolgen kann. Interessanterweise
kann man die Verluste trotz der vereinfachten Art des Water-Fillings und der Tragerauswahl
auf wenige Zehntel dB begrenzen.

Kapitel 5 beschiftigt sich am Beispiel von Hiperlan/2 mit der Anwendung und der prakti-
schen Implementierungsmoglichkeit der zuvor gewonnenen Erkenntnisse anhand eines realen
Ubertragungssystems. Abschliefend werden die Ergebnisse in Kapitel 6 zusammengefaBt.
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2 Definitionen

2.1 Grundlegendes

2.1.1 DFT/IDFT

Als diskrete Fouriertransformation (DFT), bzw. inverse diskrete Fouriertransformation (IDFT)
der Lange N werden die Zusammenhénge

N/2—1
X(I) =DFTy{z(k)} <= X(U)= > a(k)e >N (2.1)
k=—N/2
N/2—-1
z(k) = IDFTN{X(])} <— x(k:):% > X (1)edHN (2.2)
I=—N/2

mit k,1 € ZY," und z(k), X (1) € C bezeichnet.

Allgemein kennzeichne Z? die Menge der ganzen Zahlen im Bereich von a bis b, vereinfachend
sei weiterhin Zy = ZJXJ/VQ /_21. Zuweilen laufen bei Anwendung der DFT/IDFT die Indizes von
auf den Bereich von Zy beschréankten Folgen aus dem Definitionsbereich hinaus. In diesem
Fall ist der Index ,mod N“ zu verstehen, ohne daf es einer besonderen Erwéhnung bedarf.

2.1.2 Abtastung

Durch Abtastung eines zeitkontinuierlichen Signals s.(¢) mit der Rate 1/7" entsteht die Folge
s(k) mit Abtastwerten
s(k) = s.(kT) . (2.3)

Im Gegensatz hierzu wird die Folge h(k) als Abtastfolge einer zeitkontinuierlichen Impuls-
antwort h.(t) durch
h(k) = Th.(kT) (2.4)

definiert, um jeweils eine beziiglich der Zeit dimensionslose Gréflie zu erhalten.!

Erfolgt eine weitere Dezimation der Folge s(k) mit dem Faktor Iy, d. h. z(k) = s(Isk), so gilt
61, Kap. 2.4]
l—1

X(l) = zl > S —mN), (2.5)

'Eine Impulsantwort besitzt immer die Einheit 1/s.
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wenn S(I) = DFT; y{s(k)} und X (I) = DFTn{z(k)}.

Wird umgekehrt eine Folge z(k) durch Einfiigen von je Iy — 1 Nullen zwischen den Werten
gespreizt, s(k) = {...,0,2(0),0,...,0,2(1),0,...,0,2(2),0, ...}, wiederum mit z(k) = s(lsk), so
gilt fiir die DFT der Folgen s(k) und x(k)

S(l—mN)=X(l), meZs™ 1ecZy. (2.6)

2.1.3 Zufallsprozesse

Die mittlere Leistung eines zeitkontinuierlichen, stationédren, mittelwertfreien Zufallsprozes-
ses n.(t) ist durch
02 = 5. (T =0) (2.7)

gegeben, wobei
Snene (T) = E (nz(t)ne(t + 7)) (2.8)

die Autokorrelationsfunktion (AKF) von n.(t) darstellt und E () den Scharmittelwert. Bei
Abtastung von n.(t) entsteht der zeitdiskrete ZufallsprozeB n(k) mit n(k) = n.(kT). Auf-
grund der Stationaritét von n.(t) gilt fur die AKF

Snn (k) = Spon, (KT) (2.9)

bzw. bei weiterer Reduktion der Abtastrate, d. h. Dezimation von n(k) gemé8 n'(k) = n(lsk),
gilt der Zusammenhang

Sn/n/(k‘) = Snn(lsk’) . (2.10)

Das Leistungsdichtespektrum des zeitkontinuierlichen Zufallsprozesses n.(t) ist durch die
Fouriertransformierte der AKF gegeben,

Snc$) = [ sunr)e I, 2.11)
und das Leistungsdichtespektrum des zeitdiskreten Zufallsprozesses n(k) durch
Sun(f) = Sem(z = T = 3" s, (k) e 27 TE (2.12)
k=—o00

mit S, ,,(2) der zweiseitigen Z-Transformierten von s, (k).

2.2 Das OFDM-System

2.2.1 Prinzip der OFDM-Ubertragung

Das Prinzip der OFDM-Ubertragung ist vielfach beschrieben worden [16, 72, 75, 73] und soll
daher hier nur kurz erlautert werden.
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Bei gewohnlicher Eintrageriibertragung mit Pulsamplitudenmodulation (Single Carrier Trans-
mission, SCT) werden die Modulationssymbole a(k) € A, k € Z, zu den Zeitpunkten kT
gewichtet mit dem Impuls Th.,(t) gesendet, wobei h. . (t) die Impulsantwort des Sende-
filters darstellt. Im einfachsten Fall ist h.t,(t) ein Rechteckimpuls im Intervall [0,7"). Die
gesendeten Symbole durchlaufen einen Kanal mit Impulsantwort h..,(t), wobei die Dauer
Ty, als Summe der Dauer von he,(t) und he () zumeist grofer als die Symboldauer T ist.
Folglich iiberlagern sich am Empfinger die Sendesymbole, und es tritt Intersymbolinterferenz
auf. Zur Elimination der ISI wird am Empféinger zumeist ein Entzerrer eingesetzt, der die
urspriinglich gesendete Symbolfolge a(k) oder eine Wahrscheinlichkeitsinformation iiber die
a(k) aus dem Empfangssignal wiedergewinnen soll. Die hierfiir verwendeten Entzerralgorith-
men konnen unter Umsténden sehr rechenaufwendig sein.

Im Gegensatz dazu wird bei OFDM die Sendedauer 7j der Modulationssymbole kiinstlich so
verldngert, dafl sie wesentlich ldnger als die Dauer von Sendefilter/Kanalimpulsantwort ist,
Ty = NT > Tj. Hierdurch reduziert sich einerseits die Datenrate, andererseits aber auch
die benotigte Bandbreite. Um innerhalb der gleichen Bandbreite die gleiche Datenrate wie
beim Eintrégerverfahren zu erreichen, werden die Daten parallel auf verschiedenen Unter-
tragern iibertragen. Sollen die einzelnen Untertrdger zueinander orthogonal sein, so betréagt
der minimale Frequenzabstand f,. = 1/(NT).

In der Praxis bilden die Modulationssymbole der Untertréger den Eingang einer inversen
diskreten Fouriertransformation (IDFT), mit deren Hilfe ein entsprechendes Zeitsignal der
Dauer Tj vorberechnet und nachfolgend als Ganzes auf den Mittentrager aufmoduliert iiber-
tragen wird. Der Empfanger nimmt zur Rekonstruktion nach der Abtastung eine DF'T vor, an
deren Ausgang die urspriinglich gesendeten Modulationssymbole multipliziert mit der Unter-
triagercharakteristik anliegen. Um die Orthogonalitéit der Symbole am Ausgang der DFT zu
gewéhrleisten, wird zuvor das Zeitsignal am Sender zyklisch erweitert. Hierdurch iiberfiihrt
man die lineare Faltung des Sendesignals durch den Kanal in eine zyklische Faltung. Man
spricht dann von orthogonalem Frequenzmultiplex (Orthogonal Frequency Division Multi-
plexing, OFDM).

2.2.2 Modellierung und Definition des OFDM-Systems

Das OFDM-System wird zunéchst idealisiert, d. h. bei Belegung aller Untertréger, idealen
AD-/DA-Wandlern sowie perfekter Zeit- und Frequenzsynchronisation, betrachtet. Ein Mo-
dell von Sender und Empféanger zeigen Bild 2.1 und Bild 2.2. Der Untertragerabstand betréagt
fse, die Abtastrate 1/7 und die OFDM-Symboldauer Ty = 1/ fs. = NT.

Signalanteil

Jeweils m, zu ibertragende Bits z(I) = (z[0]({), z[1](]), ..., x[m, — 1](1)), x[:](l) € {0,1},
werden zundchst geméf Bild 2.1 einem von M, = 2™ mdglichen komplexen Sendesymbo-

len A(l) € A zugeordnet (QAM-Mapping). Die Sendefolge a, (k) des OFDM-Symbols im
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Bits M,-QAM Al
> > IDFT
(1) = (z[0](1), ..., x[my — 1](1)) | Mapper leZy
N/2-1 :
Idealer | a(k), k € Z ), Ne | Zyklischer | a(k), k € Zy
DA-Wandler Prifix e
Ta(k)o(t — kT) | _| Sendefilter Seta(t) | Kanalfilter | | Yel(t)
N/2-1 | Pt 1 hea(t) |
kel _N/2—Ng etz (1) cch(t) |
L e e e e e e e e e e e e e e e e — =
Bild 2.1: OFDM-Sender
e (t)
yL(t) @l-) ri(t) = Empfangsfilter re(t) = Abtaster | r(k) =
—_— L L
ye()) + () [ Prere®  ye(t) +met) | T Ty + (k)
keZ 0 v
- R() DFT (= r(k) PC.I.lﬁ -
Y (1) +n(l) y(k) +n(k) [1Tabx
leZy keZy

Bild 2.2: OFDM-Empfénger

Zeitbereich ist dann durch

_ % Z A1) oi2m kT Ufsc _ % Z A(l) ejQ”kl/N, ke Z,

l€ZN leZn

gegeben. Die Lange der Folge a,(k) sei zunédchst nicht beschrankt. Die Werte a, (k) sind
durch die IDFT der modulierten Datensymbole A(l), | € Zy, gegeben. Die ideale Delta-
Impulsfolge s.,(t) = > po . au(k)T6(t — kT) soll dann am Eingang des Sendefilters mit
Impulsantwort h. 1. (t) anhegen so daf sich

Setwu(t) = Seu(t) * heg(t) =T Z (k) e st — KT) (2.14)

k=—o00

als zunéchst ebenfalls zeitlich unbegrenztes Sendesignal ergibt. Das Symbol , x* kennzeichne
die Faltung.

Das Sendesignal s, ,(f) durchliduft den Kanal mit der zeitkontinuierlichen Impulsantwort
heen(t) und das Empfangsfilter h.,.(t). Die Gesamtimpulsantwort des Systems von Sende-
filter, Empfangsfilter und Kanal ist dann

Belt) = hega(t) % heen(t) * hopa(t) (2.15)
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Am Empfanger erhélt man so vor der Abtastung unter Vernachliassigung des Rauschanteils
das zeitkontinuierliche Signal

ye(t) = % > i A N b (t — kT, (2.16)

l€Zn k=—00

das zu den Zeitpunkten ¢ = iT abgetastet werden soll. Der Empfiinger? (Bild 2.2) berechnet
die diskrete Fouriertransformation der Abtastwerte im Bereich i € Zy. Fiir die transformier-
ten Werte ergibt sich

V()= 3 uliye

1€ELN

= % Y i A(m)e ™ mINTh (T — kT)e 271N

1€ELN MELN k=—o0

1 S ; —j2n(i—k)m j2mi(m—
= 2 Alm) D7 37 k(i — ke e HmNpbnitn b/

meLy i€Zn k=—o00
1 j2mi(m—
=% > A(m) Y H(m)elmitmh/V (2.17)
mEZN 1€LN
wobei h(i — k) = Th.((i — k)T) und H(l) = DFTy{h(k)} ist. Da |m — ] < N gilt und
> PN = NS (m — 1) fir  |jm—1] < N, (2.18)
IELN

folgt schlieflich, daf3
Y()=Al)H() . (2.19)

Im folgenden sei angenommen, daf} die zeitliche Dauer des Gesamtkanals h.(t) auf den Bereich
0 <t< LT mit L < N beschrinkt ist, d. h.

he(t) =0 fiir t <0 sowie fiir t > LT'. (2.20)
Damit die Folge H () die diskrete Fouriertransformierte von h(k) ist, muf in der Summe

H(l) = i h(i — k) e J2m=RIUN (2.21)

k=—o0

aus (2.17) das Argument von h fiir alle auftretenden i € Zy zumindest all diejenigen Werte
durchlaufen, fir die gilt h(i — k) #0,d. h.esmui—k>0undi—k < L—-1 Vi€ Zy
gelten. Betrachtet man fiir beide Fille das jeweils ,,ungiinstigste” ¢, so folgt, dafl der Index £
in (2.17) mindestens alle Werte zwischen

N N
k>—(L-1)-% wd k<o -1 (2.22)

2 Auf die Demodulation der gesendeten Bits z(I) wird in Bild 2.2 nicht eingegangen, da sie in dieser Arbeit
nur im Zusammenhang mit der entsprechenden Codierung/Decodierung betrachtet werden soll, siehe Kap. 3.
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annehmen muf}. Es geniigt also, das OFDM-Symbol am Sender auf die Folge

a(k) =au(k) fir ke ZMN, (2.23)

bzw. das zeitkontinuierliche Sendesignal geméaf3
Setn(t) = Scznu(t) fir (—(L—1)—N/2)T <t< (N/2-1)T (2.24)

zu beschrinken, wovon im folgenden ausgegangen wird, vgl. Bild 2.1. Hierbei stellen die
iiber den Bereich von —N/2 bis N/2 — 1 hinausgehenden Ng = L — 1 Abtastwerte das
Schutzintervall (Guard Interval) dar. Die Zeitdauer T; = NgT' wird als Schutzzeit (Guard
Time) bezeichnet.

Durch die in realen Ubertragungssystemen vorgegebene Bandbreitenbeschrankung kann die
Bedingung nach (2.20) nicht exakt eingehalten werden, und es entsteht Rest-Intersymbolin-
terferenz. Diese wird jedoch im allgemeinen vernachlissigt [30].

Rauschanteil

Das Rauschsignal n.(t) ist i. allg. nach der Filterung mit dem Empfangsfilter h.,,(t) nicht
mehr weifl. Durch die zeitliche Begrenzung und die DFT verliert das Rauschen nach der
Transformation auflerdem zumeist die Eigenschaft der Stationaritéit. Seine Modellierung
héngt stark von der Art des Empfangsfilters ab und ist daher genauer in Abs. 2.3 erldu-
tert.

2.3 Zeitdiskrete Modellierung

2.3.1 Modellierung mit /Nyquist-Empfangsfilter

Rauschleistung

Die Verwendung eines /Nyquist-Empfangsfilters vereinfacht die analytische Behandlung
des additiven Rauschens im Zusammenhang mit der nachfolgenden DFT. Davon abgesehen
gibt es bei OFDM keinen speziellen Grund, am Eingang des Empfingers ein /Nyquist-
Empfangsfilter vorzusehen. Es wére auch in der Praxis schwer zu realisieren.

Nach Bild 2.2 iiberlagert sich dem OFDM-Signal am Empfingereingang das Rauschsignal
n.(t). Es soll aus einem stationédren weilen Gaufiprozel hervorgehen, der im Frequenzbereich
|fl < (14 5)f,/2 die konstante zweiseitige spektrale Rauschleistungsdichte S, (f) = No
besitzt, wobei f, = 1/T ist. Hierbei stellt § den sogenannten Roll-Off-Faktor eines als ideal
angenommenen /Nyquist-Empfangsfilters A, . (t) dar, dessen Ubertragungsfunktion (Fou-
riertransformierte) beispielsweise eine y/cos-Funktion,

1 <L -p)
Hepa(f) = sin(f5) ; (2.25)
R E ) haogy<|fi<fa+s) o -

0 ,fl > L1+ B)
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sein kann. Die genaue Filterfunktion ist jedoch unwichtig, solange

| Hea(f £ fo/2)1° + [Hepo (= f £ [/ = 1. |fI < Bfy/2, (2.26)

fiir die Ubergangsbereiche sowie |H,,,(f)| = 1 innerhalb und H.,.(f) = 0 auBerhalb der
Ubergangsbereiche gilt. Das Leistungsdichtespektrum des Rauschens 7,(t) = n.(t) * here(t)
nach der Filterung betragt

Shene (f) = Sﬁéﬁé(f)‘Hc,m(f”Q = NO’Hc,rz(f)P : (2.27)
Fiir die Varianz von n,.(t) erhdlt man
7t =50 = [ Sy (1 = N, (2.23)

Da n.(t) stationér ist, gilt s,,(k) = sy (KT), vgl. (2.9), und die Abtastfolge n(k) = n.(kT')
besitzt ebenfalls die Varianz 0727 = 5y(0) = Sy (0) = Nof,y. Die spektrale Leistungsdichte
von n(k) ergibt sich zu [35, Kap. 3.7]

Sn(f) = Saam(z = ej27rfT) = l Z Shnene (f —ifg) = Nofy- (2.29)

Die Abtastwerte 1(k) des Rauschens sind somit wei und, da 7.(¢) als gefiltertes gauBsches
Rauschen wiederum gauflverteilt ist, ebenfalls gauiverteilt. Werden N Abtastwerte von n(k)
diskret fouriertransformiert, n(l) = DFTx{n(k)}, so bilden mit Definition (2.1) auch die
transformierten Werte ein weifles gauflsches Rauschen mit Varianz

o2 =NNof, = Nag, (2.30)
vgl. Anh. B.3.

Signalleistung

Das Signal am Empfiangereingang (ohne Rauschen) lautet

Nj2-1

vty =T > a(k)h(t—kT), (2.31)

k=—N/2—Ng

mit Al (t) = he o (t) * heen(t) als kombinierter Impulsantwort aus Sendefilter und Kanal, siche
Bild 2.1. Bei einer mittleren Leistung der verwendeten Untertriger Sa = E (|A(1)|*), | € Zx,
betriigt die mittlere Leistung der Werte a(k) im Zeitbereich S, = S4/N. Die a(k) sind fiir
grofie N aufgrund des zentralen Grenzwertsatzes [35, Kap. 3.8][11] ndherungsweise gaufiver-
teilt. Geht man weiter davon aus, dafl die a(k) Ergebnisse eines weiflen, mittelwertfreien
Zufallsprozesses sind® und daf die skalierte Impulsantwort T'h.(t) auf

/OO |Th.(t)|?dt =T (2.32)

—0o0

3In realen Systemen sind die a(k) nicht unbedingt weiB, insbesondere dann nicht, wenn ein Teil der Triger
unbelegt ist oder die Trager mit ungleichméfigen Leistungen belegt sind. Aus dieser Tatsache wird bei der
Anwendung von Water-Filling Nutzen gezogen. Man steigert so das effektive E/Ny am Empféngereingang.
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normiert ist,* so lift sich die mittlere Energie eines kompletten OFDM-Symbols am Emp-
fingereingang durch Aufsummieren der Energie der Einzelimpulse berechnen,

Esorpm = E (/ lyL (1) dt)

bzw. es ergibt sich als mittlere Signalenergie pro belegtem Untertrédger, d. h. pro Modulati-
onssymbol,

N/2—1

> / TR, (t)|2dt = Z (N+NG)T (2.33)

—N/2—Ng

Si,. Ng
A+ AT (2.34)

E, =

Fiir das Verhéltnis Es/Ny erhdlt man
By Sa/N(+ Ng/N)T' _ Sa(1+ Ng/N)
No 0%/ fy No? '

Weiterhin folgt aus (2.32), da8 fiir die DFT der Abtastwerte h(k) = Th.(kT) der Gesamt-

impulsantwort

(2.35)

1 .
IO (2.36)

IELN
gilt. Unter der Annahme der Unkorreliertheit der Leistungsbelegung der A(l) mit den Werten
H (i) ergibt sich mit (2.19) als mittlere Leistung auf den Untertragern nach der DET

1 2 1 2
Sy =+ S E(Y))P) = ~ S E(JADHD)?) = Sa. (2.37)

l€ZN leZn
Somit erhdlt man fiir das mittlere SNR auf den Untertrédgern nach der DFT mit (2.30)
Sy  Sa
SNR. = = . 2.38
o2 N o2 (2:38)

Der Vergleich mit (2.35) zeigt, dal das SNR, der transformierten Abtastwerte bis auf den
Faktor 1 + Ng/N, der durch Nichtberiicksichtigung der zyklischen Erweiterung zustande
kommt, mit F,/Ny iibereinstimmt. Die DFT stellt daher nahezu ein signalangepaftes Filter
(Matched-Filter) dar, bei dem allerdings zur Beibehaltung der Orthogonalitdt der Untertréa-
ger die zyklische Erweiterung des Sendesignals vernachléssigt wird.

Zeitdiskretes Ersatzmodell

Die vorigen Ausfithrungen rechtfertigen das vereinfachte zeitdiskrete Ersatzmodell des OFDM-
Systems nach Bild 2.3 und Bild 2.4. Hier wird das weile gaulische Rauschen nach der Fil-

terung des Sendesignals eingespeist. Als Filterfunktion ist nur eine kombinierte Gesamtim-

pulsantwort h(k) = hy(k) % ho(k) % h..(k) vorgesehen. Die Annahme eines bandbegrenz-

ten y/Nyquist-Filters widerspricht zwar der zeitlichen Begrenzung der Impulsantwort geméf3

(2.20). Das Signal kann jedoch am Empfinger zeitlich verschoben werden, so dafl zumindest

der Hauptanteil der Energie im Bereich t € [0, LT) liegt.

4Die Normierung nach (2.32) entspricht niherungsweise einer Normierung der Abtastwerte h'(k) =
Th,(kT) auf Yo |W/(k)]* =1, vgl. Anh. B.2.
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Bits My QAM | A0
_ - - IDFT
(1) = (2[0](0), ..., x[mq = 1](1)) PP l€Zy
y(k) |Kanalfilter | a(k) Zyklischer |_ a(k), k € Zn
1 hk) P Prifix
~N/2-Ng

Bild 2.3: OFDM-Sender, idealisiertes zeitdiskretes Ersatzmodell

n(k), syn(i) = 0730(0)

(k) i“’“}i;ﬁ@t’“kl Cut (k) = 908+ 00" TRO = V() )
S

_N/2-Ng ke Zn l€Zy

Bild 2.4: OFDM-Empfanger, idealisiertes zeitdiskretes Ersatzmodell

2.3.2 Modellierung mit realen Sende-/Empfangsfiltern

In realen Systemen werden statt des in analoger Form nicht realisierbaren /Nyquist-Filters
am Senderausgang bzw. am Empfingereingang iiblicherweise Filter bekannter Struktur (Bes-
sel, Butterworth, etc...) eingesetzt. Wegen der endlichen Steilheit der Filterflanken haben
diese Filter nicht vernachlissighbare Anteile im Frequenzbereich |f| > f,/2. Um eine Beein-
flussung des Sende- bzw. Empfangssignals durch die Filterflanken zu vermeiden, werden in
der Regel am Rand des Spektrums einige Triger weggelassen, so dafl nur eine Anzahl N; < N
der Untertréiger belegt ist, d. h. A(l) # 0 fiir [ € N; C Zy. Um die realen Filter und die nur
teilweise Belegung der Untertriger in die Modellierung miteinzubeziehen, ist es notig, das
idealisierte Modell nach Abs. 2.3.1 anzupassen.

Das modifizierte Ubertragungsmodell zeigen Bild 2.5 und Bild 2.6. In die Sendefolge a(k)
der OFDM-Symbole werden dabei je I; — 1 Nullen zwischen den Werten eingefiigt, so dafl

= { ) B Lot .

als Folge mit der [,-fachen Rate entsteht. Die Ratenerhthung modelliert eine ideale DA-
Wandlung am Sender. Aufgrund des Abtasttheorems kann das analoge System dann im Be-
reich |f| < l;f,/2 richtig simuliert werden, vgl. [48, Kap. 2.3]. Die zeitkontinuierlichen Filter
het(t) und he . (t) werden durch digitale Filter der Abtastrate 1/7;, = 1/(T'/l) ersetzt, die
im Bereich |f| < l5f,/2 eine Ubertragungsfunktion besitzen, die den Anforderungen des zu
untersuchenden Systems geniigt. Ebenso erfolgt die Darstellung des Kanals und des additi-
ven Rauschens mit der Rate 1/7;,. Der Abtastvorgang am Empfinger wird durch Reduktion
der Rate mit dem Faktor /; nach dem Empfangsfilter modelliert.
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Bits - l\/f -QAM AQ) » Null-Tréger A) > IDET
z = (2[0], ..., 2[m, — 1)) LMAPPET |, | Einfigen | ;o7

Upsampling| a(k) Zyklischer | a(k), k € Zy

ls B N/2—-1 Prafix [~
! ke 2, ()
a, (k) | _| Sendefilter St tx(K) | Kanalfilter | , yi, (k)
IsN/2—1 L > E——
ke gy | e fusen(k) |

Bild 2.5: OFDM-Sender, zeitdiskretes Ersatzmodell mit Uberabtastung

lnis(k)
v, (k) . (k) = Empfangsfilter r (k) = Cut r. (k) =

i, (k) o, (k) [ PR oy () + i, (k) [PPAEX Jy (k) + s, ()

1sN/2—1
k ez e k€Zy
- R(l) = DFT le r(k) = Abtaister .
V(1) +n(l) y(k) +n(k) |+l
l€eZyn keZn

Bild 2.6: OFDM-Empfiinger, zeitdiskretes Ersatzmodell mit Uberabtastung

Signalleistung

In Analogie zu Abs. 2.3.1 betrigt die mittlere Leistung der Abtastwerte a(k) vor der Ra-
tenerhohung S, = S4N;/N?2. Die Ratenerhthung um den Faktor I, entspricht mit (2.6)
der Ausfiihrung einer [{N-IDFT eines im Frequenzbereich (d. h. beziiglich der Untertriger)
zyklisch erweiterten Signals, es gilt

A (I—mN)= A1), mezZs™. (2.40)

Die mittlere Energie des nicht erweiterten OFDM-Symbols am Empfingereingang betriagt

To/2 %

mit Y/(f) = /- T;/ 32 y.(t)e 2™tdt.5 Die Energie E,orpy 148t sich jedoch nicht in so einfa-
cher We1se iiber die Zeltbereichsimpulsantwort berechnen wie in Abs. 2.3.1, da — durch die

SHier ist Y/(f) nicht die Fouriertransformierte von y.(¢), sondern nur diejenige des auf den Bereich von
€ [-Tv/2,T0/2] begrenzten Signals y.(t).
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nur teilweise Belegung der Untertréger — die Folge a(k) nicht weif§ ist und die Empfangslei-
stung daher nicht nur von der mittleren Leistung der Untertrager am Sender, sondern auch
vom Zusammenhang zwischen der Trigerbelegung und der Ubertragungsfunktion von R.(t)
abhéngt. Aufgrund der Struktur des OFDM-Sendesignals bietet sich eine ndherungsweise
Berechnung im Frequenzbereich mit Hilfe der in Anh. B.2, Gleichung (B.11), aufgefiihrten
Zusammenhénge an. Es gilt

CZ_}S / 2 T
E,orpm ~ E N SVImP ] = i > ALMH M) =

leZlSN s lezl N
ls—1
12N (Z > AL (L= mN)PH] (I - mN)| )
l€Zn m=0
T ls—1
= o% (Z (|A<Z>|QZ|H;s<l—mN>|2))
s l€EZN m=0
T ls—1
BN Z (E (|A(l)|2) Z |1, (1 - mN)|2>
S l€Z N m=0

ls—1

SATZZ\H’ I —mN)?. (2.42)

5 1eNy m=0

Offensichtlich spielen fiir die Empfangsleistung nur die Koeffizienten der Ubertragungsfunk-
tion jener Untertriager eine Rolle, deren Trager auch belegt sind.

Fiir die Signalleistung am Empfanger auf dem [-ten Untertrager nach der DFT gilt

ls—1
Sy() =E (Y (1)|? ZY I —mN)
1 lo—1 2
=5 Z A, (I—mN)H, (I —mN)
1 ls—1

ZHl (I—mN)

2
LU H (L= mN)H,, (1 —mN)\ , Lel (2.43)
0 ) l ﬁé Nt

mit E (|A(])|?) = Sy fiir die belegten Triger und festem® H,_(1). Hierbei tragen auch die

auflerhalb des eigentlich interessierenden Frequenzbereiches liegenden Anteile zum Signal
bei.

6Bei zufilligem H;, (), z. B. einem Rayleigh-Fading-Kanal, muf} entsprechend auch noch E (|H;,(1)[?)
gebildet werden.
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Rauschleistung
Isfg lsfg
72
Rauschen 7/,(t) der zweiseitigen Rauschleistungsdichte Ny wird durch Abtastwerte 7; (k) der
Varianz

Das in einem im Bereich f € [ ] als weifl und gaufverteilt angenommene komplexe

0'727118 /S lsNgfg (244)
mit AKF
Sup_my_ (1) = 0k(@) s No fy - (2.45)
modelliert. Nach der Filterung mit Ay, ,, (k) berechnet sich die AKF des Rauschens zu
Stgm (1) = Snj (1) * Py (2) h;;,’m:(_i) = s Nofg - i (i) * h;:,m(_i) : (2.46)

Weiterhin gilt aufgrund der Stationaritdt von n.(¢) nach der Abtastratenreduktion, vgl.
(2.10),

Srm(i) = Smigm, (lsi) . (2'47)

Die Berechnung des Rauscheinflusses auf das zu demodulierende OFDM-Signal gestaltet
sich schwierig, da es sich aufgrund der zeitlichen Begrenzung durch die DF'T um einen nicht-
stationdren Rauschprozef§ handelt. Wie in Anh. B.3 erldutert wird, sind die Leistungen der
Werte der DFT-transformierten Rauschfolge ungefiahr proportional der DFT der AKF des
Rauschens, vgl. (B.27). Konkret bedeutet dies, dafl mit n(l) = DFTx{n(k)} und S, (1) =
DF Ty {s,,(k)} sowic S,y (1) = DFTyy {8y, ()} und H, ro(1) = DETy x{h, ra(k)} und
unter Zuhilfenahme von (2.5) und (2.46)

ls—l

op(l) = N - Sy(1) Zsmm mN)

l—l

Zl NOfg Hls TCC( mN>Hl*S,rm(l_mN)

ls—1
= NNofy > |Hy ol —mN)P*, 1€ Zy, (2.48)

m=0

folgt.

Signal-Rausch-Verhiltnis

Fiir das mittlere Untertrager-SNR auf den belegten Trégern ergibt sich mit (2.42), (2.43)
und (2.48)

lsl

2
( mN)H}, (I —mN)
- — i (2.49)
NNOfg Z;L:O ‘Hls,r:v(l —mN)[?
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Sind die Signal- und Rauschanteile | f| > f,/2 vernachlissigbar, so vereinfacht sich (2.49) zu

2

S| Hy (1) Hy, (1)

S 1
SNR, = — §
Ne 1EN; NN0f9|Hls,m(l)‘2 NtlzNNofg Z |

(2.50)

Bezieht man das mittlere E; oppym des abgeschnittenen OFDM-Symbols auf die Anzahl der
Untertrager, Es = 1/N; - E; orpm, und vernachléssigt ebenfalls die Signalanteile |f| > f,/2,
so erhélt man als mittleres E/Ny, vgl. (2.42),

Es

= SNR.. 2.51
Ny Ntl2NNofg Z A (251)
Somit ist erkennbar, dafl auch in einem realen OFDM-System die DFT die Rolle des Matched-
Filters iibernimmt, unter Vernachlissigung der zyklischen Erweiterung.

Interessanterweise spielt dabei der Frequenzgang des Empfangsfilters keine Rolle, solange die
Amplitude der Ubertragungsfunktion innerhalb des interessierenden Frequenzbereiches we-
sentlich grofer ist als auflerhalb. Bei Nichteinhaltung der letzten Forderung flieSen Rauschan-
teile aus den durch die Abtastung verschobenen hoheren Frequenzbereichen allerdings ent-
sprechend der Ubertragungsfunktion des Empfangsfilters in das mittlere SNR,, ein, wihrend
Signalanteile in diesen Frequenzbereichen durch das Sendefilter fast nicht vorhanden sind,
also auch keinen positiven Beitrag zum SNR, nach (2.49) leisten konnen.

Normalerweise sind die Tréger nicht bis an den Rand des Frequenzbereiches belegt, sondern
nur bis zu einem Abstand vom Mittentrager fiax = lmaxfse Mit lnax < N/2. Daher ist es
ausreichend, wenn das Empfangsfilter die Forderung

’Hls,rm(i” < ’Hls,rx(jﬂ v |Z| >N — lmaXa ’J’ < lmaXa (2-52)

erfiillt.

Bislang wurden Aspekte realer OFDM-Systeme, wie z. B. Zeit- und Frequenzsynchronisa-
tion oder Kanalschéitzung, nicht betrachtet. Da sie nicht den Hauptaspekt dieser Arbeit
darstellen, sollen sie nicht allgemein, sondern in Kap. 5 am konkreten Beispiel beschrieben
werden.
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3 Modulation und Codierung fiir OFDM

3.1 Einleitung

Die Verbindung von Codierung und Modulation bei verschiedenen Ubertragungsverfahren
spielt in der Literatur eine wichtige Rolle und wurde von diversen Autoren behandelt. Un-
gerbock zeigte anhand von Kapazitédtsbetrachtungen, dafl es fiir AWGN-Kanéle in der Regel
ausreichend ist, bei Verwendung von Codierung das Modulationsalphabet um 1 Bit zu erwei-
tern [69]. Fiir Fading-Kanéle schlugen Hansson und Aulin [36] zur Ausnutzung des Diversity-
Effektes die Ausweitung des Modulationsalphabetes um mehr als nur 1 Bit vor (Channel
Symbol Expansion Diversity, CSED), wodurch bei Rayleigh-Fading verbesserte Ergebnisse
moglich sind, insbesondere in Verbindung mit Bit-Interleaving. Rohling und Griinheid ver-
glichen verschiedene Kombinationen von Modulationsalphabet und Coderate beziiglich der
Bitfehlerrate [56] bei fester Bandbreiteneffizienz am Beispiel von DAPSK-OFDM.

Unabhéngig hiervon besteht bei OFDM die Moéglichkeit, durch individuelle Anpassung der
Untertrigersendeleistungen an die Kanalbedingungen den Ubertragungskanal im Sinne der
Informationstheorie optimal zu nutzen. Man bezeichnet dieses Verfahren als ,, Water-Filling",
vgl. [21, Kap. 10] oder [43, Kap. 7]. Das Weglassen von Untertrégern mit schlechtem Signal-
Rausch-Verhiltnis stellt eine stark vereinfachte Moglichkeit des Water-Fillings dar und wurde
ebenfalls von Rohling und Griinheid in [55] untersucht. Eine weitere, zusammenfassende
Darstellung findet sich in [57].

3.1.1 Gegenstand der Untersuchungen

Bei Ubertragung von Daten durch OFDM iiber frequenzselektive Kanile mit Kohérenzzeiten
in der Gréfenordnung einiger OFDM-Symbole ist es nicht unbedingt sinnvoll, das Water-
Filling-Theorem anzuwenden und die Trager mit unterschiedlichen Leistungen zu belegen.
Der Rechenaufwand zur Bestimmung der optimalen Leistungsverteilung ist betréchtlich. Bos-
sert et al. [10] zeigten, daB bei der OFDM-Ubertragung itber Mobilfunkkanile bei grofem
SNR nur ein geringer Kapazitdtsunterschied zwischen der optimalen Water-Filling-Verteilung
und einer gleichméfBigen Verteilung der Sendeleistung besteht. Es stellt sich die Frage, unter
welchen Kanalbedingungen welche Einbuflen durch eine gleichméflige Verteilung der Sende-
leistung auf die Untertriager auftreten bzw. ob selbst bei stark frequenzselektiven Kanélen
Water-Filling ab einem gewissen SNR nicht mehr sinnvoll anwendbar ist. Dariiber hinaus
ist im Fall von Water-Filling die Bestimmung der informationstheoretisch optimalen Sen-
deleistungsverteilung der Untertrdger sehr rechenaufwendig. Daher sollen Kriterien fiir ein
vereinfachtes Water-Filling erarbeitet und fiir diverse Kanéle die Unterschiede gegeniiber
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dem optimalen Fall untersucht werden.

Weiterhin ist von Interesse, inwiefern bei OFDM die Wahl von Codierung und Modulationsal-
phabet die Effizienz der Ubertragung beeinfluBt. Bei gegebener Nettobitrate pro Untertriger,
nachfolgend als ,Modulationsrate* R,, bezeichnet, ist eine optimale Kombination aus Mo-
dulationsalphabet und Coderate zu wihlen. Daf§ dieser Aspekt bislang nur unzureichend be-
riicksichtigt wurde, zeigt das Beispiel des vor kurzem verabschiedeten Hiperlan/2-Standards
[27], bei dem einige Modi trotz geringerer Modulationsrate ein gleiches oder sogar ein hoheres
SNR benétigen als andere, vgl. Kap. 5 und [45].

Vor einiger Zeit wurde von Caire et al. [14] nachgewiesen, dal die Kanalkapazitit des ge-
dachtnisfreien AWGN- bzw. Rayleigh-Fading-Kanals bei der Verwendung von BICM (Bit-
Interleaved Coded Modulation) nur wenig geringer ist, als bei einem Verfahren, das die im
empfangenen Signal vorhandene Information vollsténdig nutzt. BICM ist auch bei OFDM
eine gingige Technik, z. B. ist es im DAB- und im Hiperlan/2-Standard vorgesehen. Daher
wird untersucht, welche Verluste bei OFDM gegeniiber einem aus Sicht der Informations-
theorie idealen Codier- und Modulationsschema auftreten.

Insgesamt ergibt sich als Fragestellung, inwieweit man mit einer kombinierten BICM-OFDM-
Ubertragung der Kanalkapazitit nahekommen kann und unter welchen Bedingungen die
Anwendung von Water-Filling sinnvoll ist. Die Kombination von BICM und OFDM bei
Gleichverteilung der Sendeleistung der Untertréger bietet den Vorteil einer sehr einfachen
Sende- und Empfangsstruktur, wenn auch, zumindest beziiglich der Decodierung, ein erhh-
ter Rechenaufwand gegeniiber der Verwendung von Bit-Loading-Techniken! in Kauf genom-
men werden muf}. Ferner soll ein Vergleich von BICM-OFDM mit einem Eintréagerverfahren
stattfinden, das empfiangerseitig mit iterativer Entzerrung arbeitet. Zuletzt wird die Anwend-
barkeit vereinfachten Water-Fillings, d. h. des Weglassens von Untertréigern bei gleichméafliger
Verteilung der Sendeenergie auf die benutzten Tréger, untersucht.

3.1.2 Voraussetzungen

Um fiir OFDM Aussagen beziiglich geeigneter Modulations- und Codierschemata bzw. um
eine sinnvolle Wahl von Coderate R, und Modulationsalphabet bei gegebenen Kanalbedin-
gungen und gegebener Modulationsrate R,, zu treffen, werden Betrachtungen zur Kanalka-
pazitdt angestellt. Hierbei sollen folgende, idealisierte Voraussetzungen gelten:

e Die Anzahl der Taps L der Kanalimpulsantwort sei klein im Vergleich zur Anzahl N
der Untertrager. Im konkreten Fall wird N = 1024 gegeniiber maximal L. = 6 Taps der

! Als Bit-Loading bezeichnet man eine Technik, die jedem Untertriiger eine individuelle Anzahl von zu
iibertragenden Bits und somit ein individuelles Modulationsschema zuordnet. Als Optimierungskriterium
wird oft eine maximale Bitanzahl bei gegebener maximaler uncodierter Gesamtbitfehlerrate und gegebener
Gesamtsendeleistung herangezogen [17][46]. Bit-Loading ist nicht mit Water-Filling zu verwechseln, welches
nur die Signalenergie der Triger optimiert, aber keine Aussage iiber das zu verwendende Modulationsver-
fahren trifft. Beides kann unabhéngig voneinander verwendet werden. Bei Bit-Loading kann ein Grofteil der
Bits uncodiert bleiben, wihrend bei der Kombination von BICM mit einem festen Modulationsschema alle
Bits in die Codierung einbezogen werden miissen. Bit-Loading, ebenso wie Water-Filling, setzt allerdings
die Kenntnis des Kanals an Sender und Empfianger voraus.
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Kanalimpulsantwort gewahlt. Der Verlust durch das Guard-Intervall betrigt dann ca.
0.02dB und ist somit vernachléssigbar.

e Bei Fading-Kanilen sei der Kanal konstant fiir die Dauer eines OFDM-Symbols bzw.,
im Fall von Water-Filling, fiir die Dauer mehrerer zu einem Burst zusammengefaf3ter
OFDM-Symbole.

e Die Ubertragungsbedingungen seien ideal, d. h.

1. alle Tréger werden verwendet (Ausnahme siehe Abs. 4.2.3),

2. die bei einer realen Ubertragung auftretenden Effekte wie Frequenzoffset, Gleich-
spannungsoffset, endliche Steilheit analoger Filter usw. werden vernachléssigt.

e Das Rauschen sei gaufsch, weil und seine Varianz bekannt.

e Der Kanal sei Sender und Empfinger bekannt.

Mit anderen Worten, beziiglich der Ubertragung wird das idealisierte zeitdiskrete Ersatzmo-
dell nach Bild 2.3 und Bild 2.4 verwendet, ideale Synchronisation, Kanal- und SNR-Schétzung
werden vorausgesetzt.

3.1.3 Untersuchte Kanile

Die Anwendung von OFDM fiir gedéichtnisfreie AWGN-Kaniile mit konstanter Ubertragungs-
funktion ist nicht sinnvoll, da sich keine Unterschiede zu Eintrégerverfahren ergeben. Eine
wesentlich andere Wahl von Modulationsalphabet und Coderate sowie Gewinne durch Water-
Filling sind nur bei stark frequenzselektiven Kanélen mit Intersymbolinterferenz und/oder
Fading zu erwarten. Es werden daher folgende Kanile in Betracht gezogen:

1. Ein zeitinvarianter Kanal der Gedéchtnisldnge 4, der bei MLSE-Schétzung seiner Ein-
gangssymbole im Trellis eine minimale euklidische Distanz zwischen unterschiedlichen
Pfaden aufweist. Die Bestimmung dieses Kanals kann auf ein Eigenwertproblem zu-
riickgefiihrt werden [54, Kap. 10.1]. Seine auf eine Leistung von Eins normierten Koef-
fizienten lauten 0.29, 0.50, 0.58, 0.50, 0.29. Der Kanal wird nachfolgend als MD5-Kanal
(5-Tap-Minimum-Distance) bezeichnet.

2. Ein Fading-Kanal der Gedéchtnisldnge 5, dessen Kanalkoeffizienten unabhingig von-
einander einem Rayleigh-Fading-Prozefl unterliegen. Die mittlere Leistung der Koef-
fizienten nimmt dabei exponentiell mit Lénge der Kanalimpulsantwort ab, und zwar
um 3dB von Tap zu Tap. Dieses Leistungsverzogerungsprofil basiert auf Messungen
des Kanals eines 60-GHz-Indoor-Systems [65] bei einer Abtastrate von 40 MSamples/s
und Ubertragung ohne Sichtverbindung in einem mittelgroBen Raum unter Verwen-
dung zweier omnidirektionaler Antennen [41]. Hierbei wird von Frequency-Hopping
zwischen den einzelnen OFDM-Bursts ausgegangen, fiir jeden neuen Burst wird im-
mer wieder ein neuer Kanal ausgewiirfelt. Der Kanal wird im folgenden als WS-Kanal
bezeichnet.
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3. Ein weiterer zeitinvarianter Kanal der Gedéchtnislange 4 mit Koeffizienten 0.227, 0.460,
0.688, 0.460, 0.227. Der Kanal wurde in [4] verwendet, um den Nutzen iterativer Ent-
zerrung bei Eintrdgeriibertragung zu demonstrieren, und er soll hier zum Vergleich
der Ergebnisse aus [4] mit OFDM herangezogen werden. Die genaue Bedeutung dieses
Kanals ist dem Autor unbekannt, aber ein Vergleich mit den Kapazitatskurven des
MD5-Kanals zeigt, dafl er dhnliche Eigenschaften aufweist wie dieser. Er soll deshalb
nachfolgend als MD5-2-Kanal bezeichnet werden.

Bei dem unter 2. beschriebenen Fading-Modell mit voneinander unabhéngigen Kanalkoeffi-
zienten, deren Real- bzw. Imaginérteil der Amplitude durch eine Gauflverteilung bestimmt
wird, transformiert sich diese GauBverteilung bei bei OFDM-Ubertragung durch die DFT
am Empfanger ebenfalls in eine Gaufiverteilung der Real- /Imaginérteile der Untertrégeriiber-
tragungskoeffizienten im Frequenzbereich. Die Verteilungsdichte des Amplitudenfaktors der
Untertréger folgt daher — unabhéngig vom Leistungsverzogerungsprofil des Kanals — einer
Rayleigh-Verteilung, weshalb Kapazitiatsbetrachtungen fiir OFDM unter dieser Annahme er-
folgen. Allerdings gilt dies nur im Mittel iiber viele Realisierungen von Kanalkoeffizienten.
Die Kapazitdt des OFDM-Systems kann je nach ausgewiirfeltem Kanal von Burst zu Burst
stark schwanken. Unabhéngiges Rayleigh-Fading aufeinanderfolgender Modulationssymbole
erhélt man nur im Zusammenhang mit der Annahme perfekten Interleavings.

3.2 Kanalkapazitiat von OFDM-Systemen

3.2.1 Definition

Nachfolgend sollen drei verschiedene, im weiteren Verlauf noch genauer zu definierende Ka-
pazitdten betrachtet werden:

Cy Die ,ideale* Kapazitit, beruhend auf der Annahme eines gauflformig verteilten Sende-
alphabetes.

Css Die Kapazitit einer Signalkonstellation (Signal Set Capacity).

Cpp Die Kapazitit einer Signalkonstellation bei Verwendung von BICM und paralleler De-
codierung.

Weiterhin wird unterschieden, ob die Kapazitdt mit oder ohne Water-Filling (WF) so-

wie fiir den gedédchtnisfreien AWGN-Kanal oder fiir einen ISI/AWGN-Kanal bei OFDM-
Ubertragung angegeben wird. Die Kapazitét ist jeweils in Bit/Kanalbenutzung und reeller
Dimension iiber F,/Ny zu verstehen.

3.2.2 AWGN-Kanal

Da OFDM den zeitinvarianten ISI-Kanal in lauter parallele, zueinander orthogonale, ge-
déchtnisfreie AWGN-Kanéle aufteilt, ist es zur Berechnung der Kapazitéit ausreichend, iiber
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die Kapazititen dieser Unterkanile zu mitteln. Deshalb wird zunéchst die Kapazitit des
gedachtnisfreien AWGN-Kanals betrachtet.

Ideale Kapazitit

Als jideal” wird hier die Kapazitdt bezeichnet, die unter der Annahme eines gauflverteilten
Sendealphabetes erreicht wird. Sie ist durch Cy awan = 0.51og, (1+E5/Ny) [Bit/reeller Dimension
und Kanalbenutzung?] gegeben, vgl. z. B. [2, 43], kann jedoch unter realen Bedingungen nur
néherungsweise und mit hohem Aufwand erreicht werden.

Kapazitiat der Signalkonstellation

Als Kapazitit der Signalkonstellation® Cgg wird die maximale Bitrate pro Kanalbenutzung
und Dimension bezeichnet, die mit einer bestimmten Signalkonstellation (z. B. QPSK oder
16-QAM) in Abhéngigkeit von E/N, unter Verwendung eines optimalen (De-)Modulations-
bzw. (De-)Codierverfahrens fehlerfrei iibertragen werden kann. Einschrénkend werden gleich-
wahrscheinliche Sendesymbole vorausgesetzt.

Entstammen die moglichen Signalpunkte der Menge A = {ag, a1, ...,ar,—1} C C, treten die
Signalpunkte mit den Wahrscheinlichkeiten! p(A = ;) auf und durchliuft jedes Symbol a
einen gedichtnisfreien Kanal mit bedingten Ubergangswahrscheinlichkeiten® p(r;|a;), so li8t
sich die Transinformation I(A, R) zwischen dem Sendesignal a € A und dem Empfangssignal
r € R in bekannter Weise berechnen, vgl. z. B. [2],

(A, R) = H(R) — H(R|A)
== p(r)1ogy(p(r)) + Y > p(r,a)log,(p(rla)), (3.1)

reR reR acA

wobei H(X) = E (—log,(p(X)) die Entropie einer Zufallsvariablen darstellt.

Um die Kapazitét der Konstellation zu erreichen, sind die Auftrittswahrscheinlichkeiten p(a;)
so zu wihlen, daf die Transinformation maximal wird. Fiir grofle Signalalphabete nédhern sich
die p(a;) der GauBdichte an, wenn die Stérung durch den Kanal von der Auftrittswahrschein-
lichkeit der Sendesymbole unabhéngig und zudem selbst gauBiverteilt ist [21, Kap. 10.1]. Ver-
fahren, die eine solche Verteilung des Sendesignals zu erzeugen versuchen, bezeichnet man als

2D.h. in Bit/Hz/s, geht man von komplexwertigen Symbolen aus, ergibt sich der zweifache Wert.

3In [14] wird diese Kapazitit als CM-Kapazitiit (Coded Modulation) bezeichnet, im Gegensatz zur BICM-
Kapazitit. Diese Abkiirzungen sind jedoch beide irrefithrend, da die CM-Kapazitidt auch fiir BICM als
Modulations-/Codierverfahren die Grenze bildet, sofern nur eine entsprechende Decodierung Anwendung
findet. Beispielsweise kann eine Riickkopplung der Soft-Output-Decodierinformation zur erneuten Metrik-
berechnung erfolgen [49, 50, 63]. Die Degradation bei BICM liegt lediglich im Decodierverfahren begriindet,
das normalerweise die Decodierung der verschiedenen Bitlevel eines Modulationssymbols ohne gegenseitige
Verwendung der Information des Decoderausgangs durchfiihrt.

4Vereinfachend wird fortan p(a;) geschrieben, wenn p(A = a;) gemeint ist, also die Wahrscheinlichkeit,
daf die Zufallsvariable A den Wert a; annimmt.

®Bei den p(r;|a;) kann es sich allgemein auch um Wahrscheinlichkeitsdichten handeln, dies ist zum Beispiel
bei der hier betrachteten gauf3ischen Stérung der Fall. Auf die Unterscheidung wird jedoch verzichtet, da die
Art der Kapazitidtsberechnung vom Ansatz her dieselbe ist.
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»Oignal-Shaping*“-Verfahren [15][31]. Sie sollen jedoch nicht Gegenstand der Untersuchungen
sein. Stattdessen wird mit der o. g. Beschrédnkung auf gleichwahrscheinliche Sendesymbole

Css =051(A, R) mit p(a;) =1/M, Vi (3.2)

definiert.

Fiir den Fall eines diskreten Sendealphabetes und Kanile mit additiver weifler gauf3scher
Storung n erhélt man

Cssaweny = H(R) —H(R|A)

=05 — 7 ]OfR(r) logy (fr(7)) drredri,

—00 —00

+> / / fria=a(r)D(a) 108 (fRIA=a(r)) dTRedrim | o (3.3)

acA "

wobei 1 = rge + jri, und

(3.4)

gilt. Dabei ist 02 die Varianz des komplexen gauBschen Rauschens. Da R = A + N gilt,
wobei

1 n |2
=——¢ lon 3.5
() = e (35)
die Dichtefunktion des additiven Rauschens ist, und da zusétzlich A und N unabhéngig
sind, folgt, dafl H(R|A) gleich der Entropie der gauischen Storung ist, d. h.

H(R|A) = / / —e -3l log, e lonl dnpedny, = log, mea? . (3.6)

—00 —O0

Fiir H(R) existiert keine geschlossene Losung. Diese Entropie mufl numerisch oder mit Hilfe
von Monte-Carlo-Methoden berechnet werden.

Kapazitit bei paralleler Decodierung

Als Kapazitit der Signalkonstellation bei paralleler Decodierung (PD) wird die maximale
Bitanzahl pro Kanalbenutzung und Dimension bezeichnet, die fehlerfrei iibertragen werden
kann, wenn zur Decodierung die Metrikberechnung fiir die zu einer Signalkonstellation geho-
renden Bits ohne Zuverlassigkeitsinformationen iiber die jeweils anderen Bits erfolgt. In die-
sem Fall hingt die Kapazitit stark von der Zuordung (,,Mapping* oder ,,Labeling* genannt)
der Bits zu den Punkten der Signalkonstellation ab. Es wird vermutet, dafl Gray-Labeling
(siehe z. B. [20, Kap. 3.3]) die Kapazitit maximiert [14], nur dieses wird hier betrachtet.
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Die Zuordnung wird daher auf komplexe Signalalphabete mit Elementanzahl M, = 2™, m, €
N, m, gerade, beschrénkt, bei denen eine Abbildung

{0,137 s A (3.7)

besteht, die den Bitvektor z = (z[0], z[1], ..., z[m, — 1]), z[i] € {0,1}, dem Element a € A,
mit A C C, geméafl Gray-Labeling zuordnet. In diesem Fall mufl man die Transinformationen
zwischen den einzelnen Bits z[i] und dem Empfangssignal » € R berechnen und aufsummie-
ren,

Cop = 0.5%2_ I(X[i],R) = 0. 5qu_ H(R|X]i])] (3.8)
—05 3 |- o lomm) + S 3 plrlzlihp(li]) logy (p(rlali) | (39)
=0 reR z[i]e{0,1} reR

wobei zu beachten ist, dafl

e dic bedingten Signalkonstellationen fiir z[i] = 0 und z[i] = 1 unterschiedliche ,Muster*
aufweisen konnen und

e vorausgesetzt wird, dafl die jeweils anderen Bits unbekannt sind und somit als gleich-
wahrscheinlich auftretend angenommen werden, d. h. wechselseitige Zuverlédssigkeits-
informationen der unterschiedlichen Bits eines Symbols a keine Verwendung finden.

Fiir die hier angenommene additive weifle gaulsche Storung erhélt man im Fall eines kom-
plexen® Signalalphabetes

Cppawen = 0.5 Z I(X[i],R)=0.5 Z H(R|X]i])]
1=0
— 055 = [ fat) oga(frl)drnedrin
; _4 4 R R RredrT

+ Y / / frix (=210 (7)P(2[i]) logo (frix[i)=2(i) (7)) dTRATT |
z[i]e{0,1} "5 oo

(3.10)

wobei fgr(r) in (3.4) definiert wird und fg xp(r) durch

1 1 _‘ r—a

(3.11)

6Die Kapazitit 148t sich einfacher fiir den reellen Fall berechnen. Dies ist moglich, wenn Real- und Imagi-
nérteil des Signalpunktes a jeweils unabhéngig voneinander durch einen Teil der Bits des Vektors x bestimmt
werden. Z.B. ist dies bei dem hier betrachteten Gray-Labeling der Fall.
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gegeben ist.

Der Begriff ,parallele Decodierung® riithrt von der Moglichkeit bzw. Modellvorstellung her,
die einzelnen Bitlevelkomponenten eines Symbols a € A unabhéingig voneinander zu codieren
und zu decodieren, d. h. virtuelle, quasi-parallele Kanéle ohne wechselseitige Zuverlassigkeits-
information zu verwenden. Die resultierende Kapazitit ist dieselbe wie bei BICM [13][60],
vgl. Abs. 3.3.2, sofern keine iterative Metrikberechnung/Decodierung wie z. B. in [49][50]
erfolgt. Fiir ein solches System wird daher im folgenden oft die Bezeichnung ,,BICM /PD*
verwendet, auch wenn bei BICM die Decodierung der Bitlevel nicht tatsédchlich unabhéngig
und parallel erfolgt.

Da Cpp und Cgg immer in Bit/Kanalbenutzung und reeller Dimension angegeben sind, aber
iiber komplexe Signalalphabete berechnet werden, ist jeweils der Faktor 0.5 eingefiigt.

3.2.3 Kapazitidt bei Verwendung von OFDM iiber ISI-Kanile

Anhand des in Kap. 2.3.1 entwickelten idealisierten Modells wird deutlich, dal das OFDM-
Ubertragungsverfahren einen ISI-Kanal mit additivem weien gauBschen Rauschen in paral-
lele, gedéchtnisfreie AWGN-Kanéle unterteilt. Dies gilt zumindest ndherungsweise auch fiir
die Modellierung mit realen Sende- und Empfangsfiltern geméfl Abs. 2.3.2. Die Kapazitét des
OFDM-Systems ergibt sich dann als Mittelwert der Kapazitéit der verwendeten Untertréiger
abhéngig vom mittleren E/Ny

C(E,/No) = Ni Z Cawen(|H(1)[*E/No) - (3.12)

tleN,

Hierbei steht Cawgn stellvertretend fiir die moglichen Kapazititen Cy, Css und Cpp des
gedéchtnisfreien AWGN-Kanals. Dabei wird zunéchst eine gleichméflige Verteilung der Sen-
deleistung auf die Untertriiger (kein Water-Filling) und die Normierung der Ubertragungs-
funktion geméB 1/Ny ", [H(I)]* = 1 vorausgesetzt.

Die Kapazitdat Cy des OFDM-Systems nahert sich mit steigender Untertrageranzahl N der
Kapazitit des klassischen Eintrageriibertragungsverfahrens mit IST an.

3.2.4 Kapazitat mit Water-Filling

Hat man N gedichtnisfreie AWGN-Kanile mit unterschiedlichen Rauschleistungen o2 (1)
bei idealer Ubertragungsfunktion zur Verfiigung, so wird bei klassischem Water-Filling die
vorhandene Gesamtsendeleistung Sg = NS4 so auf Kanéle verteilt, daf fiir die einzelnen
Signalleistungen S (1)

Sa(l) +02(l) =S, mit S, = konst (3.13)

unter den Nebenbedingungen

SA(Z) = SG und SA(Z) >0 (314)
2
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gilt [43, Kap. 7]. Die vorhandene Gesamtsendeleistung wird quasi iiber dem Rauschen der
einzelnen AWGN-Kaniile bis zu einem bestimmten Level Sy, aufgefiillt, unter Nichtbenutzung
der Kanéle, deren Rauschleistung zu grof3 ist.

Nimmt man bei OFDM lineare Entzerrung der Untertréiger an, ergibt sich o2(1) = o2 /| H(1)|?,
o2 stellt das Rauschen auf den Untertriigern vor der linearen Entzerrung dar. Die Leistung
am Sender mufl daher geméafl

2
On

[H (D)

Sa(l) + =Sp, mit Sy = konst, (3.15)

verteilt werden. Durch die lineare Entzerrung der Untertrager wird das OFDM-System von
einem System paralleler AWGN-Kanile mit gleichférmigem Rauschen aber unterschiedlicher
Ubertragungsfunktion in ein System paralleler Kanéle mit idealer Ubertragungsfunktion aber
unterschiedlicher Rauschleistung umgewandelt.

Die Optimierung der Sendeleistung nach (3.15) setzt Cy(l) = 0.5logy(14S4(1)/c2(1)) voraus,
und sie ist nicht notwendigerweise auch fiir C'sg und Cpp optimal. Eine exakte Ableitung der
optimalen Sendeleistungsverteilungen fiir C'sg und Cpp erscheint schwierig, da sich C'ss und
Cpp nicht durch geschlossene, analytische Ausdriicke beschreiben lassen. Da die Kurven von
Css, Cpp und Cj aber im Bereich niedrigen SNRs, in dem Water-Filling hauptséchlich von
Interesse ist (vgl. Kap. 4 sowie [10]), einen sehr dhnlichen Verlauf aufweisen, wird in allen
Fillen von ,optimalem“ Water-Filling von der auf Basis von Cj ermittelten Sendeleistungs-
verteilung der Untertréger nach (3.15) ausgegangen.

3.3 Modulations-/Codierverfahren

3.3.1 Gemeinsame Betrachtung von Codierung und Modulation

Basierend auf einer Idee von Massey [51] wurden seit Mitte der 70er Jahre unterschiedliche
Konzepte zur gemeinsamen Betrachtung von Codierung und Modulation entwickelt. Insbe-
sondere zu nennen sind

e Codierte Modulation (CM) nach Ungerbock [69]:
Hierbei wird das Signalalphabet zunéchst so partitioniert, daf§ die euklidische Distanz
innerhalb der entstehenden Punkteuntermengen (Sets) mit wachsendem Partitionie-
rungslevel grofler wird. Die Auswahl der Sets erfolgt dann durch codierte Bits, wahrend
die Punkte innerhalb des ausgewéhlten Sets durch uncodierte Bits bestimmt werden.
Der verwendete Code wird nach heuristischen Gesichtspunkten konstruiert und ist auf
das jeweilige Modulationsalphabet zugeschnitten.

e Mehrstufen-Codierung (Multi-Level-Coding, MLC):
Bei MLC kénnen beliebige bindre Codes verwendet werden. Zunéchst werden die einzel-
nen Bitlevel eines Modulationssymbols anhand der Kapazitédt oder des Ry-Kriteriums
klassifiziert und danach entsprechend durch unterschiedlich starke Codes geschiitzt,
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vgl. [71] fiir eine ausfiihrliche Darstellung. Die Decodierung kann mit Hilfe von Multi-
Stage-Decoding (MSD) erfolgen, d. h. die Ergebnisse der schon decodierten Bitstufen
werden jeweils in die Berechnung der Bitmetriken der folgenden Stufen einbezogen.

Mit beiden Verfahren kann man im Prinzip die Kapazitiat Cgg erreichen. Beiden ist aber auch
gemein, daf} sie inflexibel gegeniiber sich &ndernden Kanalbedingungen sind. Die verwendeten
Codes bzw. Coderaten sind direkt auf das Modulationsverfahren bzw. auf die Kanalbedin-
gungen zugeschnitten und miifiten bei sich d&ndernden Kanalbedingungen ebenfalls komplett
gedndert werden.

Codierte Modulation wurde auch schon fiir das OFDM-Ubertragungsverfahren untersucht.
Fiir die Ubertragung iiber Kupferkabel [47] wurden Bit-Loading-Algorithmen so adaptiert,
daf3 der Set-Partition-Level, d. h. die Anzahl der Cosets, iiber alle Untertriger konstant
bleibt, wiahrend die Anzahl der uncodierten Bits in den Cosets iiber die Wahl des Modu-
lationsalphabetes variiert. Gleichermafien wurden TCM-OFDM-Schemata schon fiir Mobil-
funkanwendungen untersucht [25, 67], auch in Verbindung mit verallgemeinerter Codever-
kettung [9].

3.3.2 Bit-Interleaved Coded Modulation

Das Verfahren der Bit-Interleaved Coded Modulation (BICM) stellt eine vollige Abkehr
von der lange Zeit favorisierten gemeinsamen Betrachtung von Modulation und Codierung
dar. Erste Ansétze [70] kombinierten Standard-Codes mit dem Konzept Ungerbocks. Spéter
schlug Zehavi vor, einen gemeinsamen Coder/Decoder, allerdings noch in Verbindung mit
separaten Bit-Interleavern fiir die einzelnen Komponenten-Bits des Modulationsalphabetes,
zu verwenden [74].

Noch weiter vereinfacht wird das Konzept durch die Arbeiten von Caire, Taricco und Biglieri
[13][14]. Zwischen dem Ausgang eines beliebigen binédren Codes und der Zuordnung der co-
dierten Bits auf die Signalpunkte liegt lediglich ein einziger Bit-Interleaver. Dadurch werden
Codierung und Modulation véllig unabhéngig voneinander betrachtet. BICM erscheint daher
zunéchst als ein Riickschritt in die Zeit, in der es keine besseren Konzepte gab [40]. Da keine
feste Zuordnung von codierten Bits und Modulationssymbolen mehr besteht, kann man be-
liebige Coder/Decoder mit unterschiedlichen Modulationsalphabeten kombinieren. Lediglich
die am Empfinger verwendete Metrikberechnung wird dem Modulationsalphabet angepafit.

Durch das Aufgeben der gemeinsamen Betrachtung von Codierung und Modulation ist das
Verfahren suboptimal, d. h. die Kanalkapazitdt von BICM mit unabhéngiger Decodierung der
einzelnen Bitlevel liegt prinzipiell unter der eines MLC/MSD- oder CM-Schemas. Der Verlust
héngt stark von der Art des Mappings der Bits auf die Signalpunkte ab. Bei Verwendung
von Gray-Mapping ist er relativ gering und betréigt beim AWGN-Kanal in der Regel weniger
als 1dB.

Koppelt man bei der Decodierung die vom Decoder ausgegebenen Zuverlassigkeitsinformatio-
nen zur erneuten Metrikberechnung zuriick [49, 50, 63], so kann dieser Verlust vermieden wer-
den. Der Verlust liegt daher nicht schon im Ansatz des einfachen Codier-/Modulationsschemas
begriindet, sondern vielmehr im {iblicherweise verwendeten einfachen Decodierschema.
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3.3.3 Modellierung eines BICM-OFDM-Systems

Baugruppen

Die Modellierung des vollstdndigen codierten OFDM-Systems ist in Bild 3.1 dargestellt. Es

u(k)  |~: Encoder c(y) 7 Bit- c(m) 0 2l (1)
= Zévu—l ~ | Punktierer je Zévc_l Interleaver | c ZéVC_l ! ie Zgnq—l
n e ZéVS_l
leN;
A1) Lineare | _ [t(l) OFDM-System | A, (1) : (Gray)-

K -
Entzerrung |~ + Kanal QAM-Mapper |

=

1~ Bitmetrik-| Le(z,[(1) | 71 Bitmetrik | Le(c()) | 4=': Decoder/| @(k)

Y

De-Interleaver

Berechnung Depunktierer

Le(c/(m))

Bild 3.1: BICM-OFDM-Ubertragung

besteht aus folgenden Elementen:

Codierer und Punktierer v:
Der Codierer und Punktierer (als Einheit betrachtet) bildet N, uncodierte Bits u(k), k €
7Yt auf N, codierte Bits ¢(j), j € Z)™*, ab.

Interleaver

Der Interleaver fithrt eine Verwiirfelung der codierten Bits ¢(j) auf die Bits ¢ (m) durch,
j,m € Zév =1 Die Verwiirfelungstabelle ist pseudozufillig und wird hier aus den Werten
eines riickgekoppelten linearen Schieberegisters der Lange 18 gewonnen, wobei nur die
Werte betrachtet werden, die kleiner sind als ..

QAM-Mapper pu:

Je m, aufeinanderfolgende Bits der Folge ¢/(m), m € Zév =1 werden zu einem Bitvektor
z, (1) zusammengefaBt und einem Modulationssymbol A, (1), I € N;,n € ZY* ™, zuge-
ordnet. Weiterhin bilden je N; Modulationssymbole das n-te von Ny, OFDM-Symbolen.

OFDM-System nach Bild 2.3 und Bild 2.4.

Linearer Entzerrer:

Unter der Voraussetzung perfekter Kanalkenntnis berechnet der lineare Entzerrer den
geschiitzten Empfangswert A, (1) = R,,(1)/H,(l). Der lineare Entzerrer ist nicht unbe-
dingt notwendig, vereinfacht aber die Herleitung der Gleichungen (3.23) und (3.24) zur
Bitmetrikberechnung.

Bitmetrikberechnung p=!:
Berechnung der Zuverléssigkeitsinformationen L, (z,, [i](1)) der codierten Empfangsbits
aus den korrigierten Empfangssymbolen A, (1) nach (3.21) und (3.23).
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e Bitmetrik-Deinterleaver 7 !:

Durchfithrung der zum Bit-Interleaver 7 inversen Verwiirfelung der Bitmetriken.

e Decoder v~ 1:
Depunktierung, d. h. Auffiillen der Zuverlissigkeitswerte der am Sender geloschten Bits
mit L. = 0, und Decodierung der L.-Werte.

Hierbei gilt
N.= NymyN;, NgeN, (3.16)
d. h. die Anzahl der codierten Bits wird als ganzzahliges Vielfaches der Bits eines OFDM-

Symbols gewihlt. Hierdurch ist garantiert, dafl das mittlere SNR eines Codewortes bei zeit-
invariantem Kanal konstant ist, da alle Tréger immer genau N, mal benutzt werden.

Als Modulationsrate R, ergibt sich
Ry, = Rcmq, (317)

mit der Coderate R, = N, /N,.. Sinnvollerweise fithrt man Vergleiche unterschiedlicher Mo-
dulations- und Codierschemata nur bei gleicher Modulationsrate durch. Werden zur besseren
Kanalausnutzung adaptiv einzelne Untertrager weggelassen (vgl. Abs. 4.1), so wird die Mo-
dulationsrate als die effektive Nettobitrate pro benutzbarem Untertriger definiert, so dafl nur
Systeme mit gleicher Bandbreiteneffizienz verglichen werden. In diesem Fall ist

N,
Ry, = Rcmq# : (3.18)
t

wobei N,; die Anzahl der tatséchlich benutzten Untertriager darstellt.

Verwendete Codes

Die meisten der nachfolgenden Aussagen werden aufgrund der berechneten Kanalkapazitét
getroffen. Um die Aussagen zu unterstiitzen, bietet es sich an, Codes zu benutzen, bei deren
Verwendung ein System Ubertragungsraten nahe der Kapazitit erreichen kann. Deshalb
kommen Turbo-Codes [7, 8, 58] mit Komponentencodes der Rate R. = 1/2 (resultierende
Rate des Muttercodes R, = 1/3) zum Einsatz. Die jeweils notwendige Coderate wird durch
Punktierung erreicht.

Fiir alle Coderaten R. > 1/3 kommt der von Berrou, Glavieux und Thitimajshima in [§]
vorgeschlagene Code zum Einsatz. Fiir den Fall, dafl niedrigratigere Codes bereitgestellt
werden miissen, werden #hnlich der in [22] vorgeschlagenen Methode Komponentencodes
mit einer Rate R. < 1/2 verwendet. In dieser Arbeit finden dabei die Polynome der Codes
mit maximaler freier Distanz (Optimum Free Distance Codes, OFD-Codes) [24, Kap. 6.9]
Anwendung. Die Leistungsfihigkeit dieser Codes bei QPSK im gedéchtnisfreien AWGN-
Kanal ist in Anh. B.1 dargestellt. Sie benétigen zum Erreichen einer Bitfehlerrate von 1075,
dhnlich den urspriinglich von Berrou et. al [8] vorgeschlagenen Codes der Rate R. = 1/2, ein
um ca. 0.5dB - 1.0 dB héheres E;, /Ny als von der Shannon-Grenze minimal vorgegeben wird.
Dies 148t hoffen, dafl ihre Korrekturfiahigkeit auch fiir andere Kanéle zufriedenstellend ist.
Eine weitergehende Untersuchung leistungsfahiger niedrigratiger Codes ist nicht Gegenstand
dieser Arbeit.
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Punktierung

Der Ausgang des Turbo-Coders wird fiir jedes Eingangsbit u(k) durch u(k), c1(k), ca(k) (ggf.
auch durch u(k),c1(k), co(k), c3(k), ca(k), ... fiir die niedrigratigen Codes in Anh. B.1), mit
c;(k) als Paritétsbits der Komponentencodes, dargestellt. Ein Bindrmuster ,,1010010...“ be-
schreibt dann das sich zyklisch wiederholende Punktierungsschema. Eine ,,1¢ bedeutet das
Senden, eine ,,0“ das Loschen des entsprechenden Bits. Fiir den R, = 1/3-Muttercode werden
bei Modulationsrate R,, = 3 z. B. die Kombinationen gemafl Tab. 3.1 verwendet.

’ Modulation ‘ Coderate R, ‘ Punktierungsschema ‘

16-QAM 3/4 110 100 100 101 100 100
64-QAM 3/6 110 101
256-QAM 3/8 111 111 110 111 111 101

Tabelle 3.1: Unterschiedliche Kombinationen von Untertriagermodulation und Coderate fiir
den Fading-Kanal

Metrikberechnung fiir h6herwertige QAM-Alphabete

[i)(1)

- (Gray)- | A() | AWGN- | R() |u~!: Bitmetrik-| Le(z[i](1))
ieZyv
0

]
QAM-Mapper ™ Kanal ™ Berechnung ™

Bild 3.2: Vereinfachtes Modell zur Metrikberechnung fiir BICM /PD.

Die Zuordnung des Bitvektors x zum Sendesymbol A € A sei gem#f Abs. 3.2.2 definiert.”
Zur Berechnung der A-posteriori-Zuverlissigkeitsinformation

p(u(k) = 0))
p(u(k) = 1)

der uncodierten Bits u(k) benétigt der BCJR-Algorithmus [3] zur Soft-Output-Decodierung
bindrer Faltungscodes die Wahrscheinlichkeiten

L(u(k)) =1n ( (3.19)

p(R()[zli](l) = d), de{0,1}, (3.20)

bzw. das entsprechende logarithmierte Verhéltnis der Wahrscheinlichkeiten (Log-Likelihood-
Ratio, LLR) der codierten Bits xz[i](l), auch Kanal-L-Wert L. genannt [34],

p(R(D)|z[i](1) = 0)
p(R(D)|z[i](1) 1))' (3.21)

Die p(R(1)|z[i](I) = d), d € {0,1}, konnen aus den bedingten Wahrscheinlichkeiten der Emp-
fangssymbole p(R(1)|A(l)) bestimmt werden. Aufgrund des Bit-Interleavings ist es moglich,

Lu{ali() = (

"Hier werden im Gegensatz zu Abs. 3.2.2 Grofibuchstaben fiir die Sendesymbole (4, R statt a,r) verwendet,
da es bei der betrachteten Anwendung auf ein OFDM-System um Werte im Frequenzbereich handelt.
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alle Bits eines Modulationssymbols als voneinander statistisch unabhéngig zu betrachten.
Unter der Annahme des gleichwahrscheinlichen Auftretens der jeweils anderen Bits eines
Modulationssymbols A(l) = a; ergibt sich

P(RUli]() =d)=c1 Y e 7 (3.22)
aj:zfi|=d

wobei 02 die Rauschleistung des zweidimensionalen Prozesses darstellt.

Bei p(R(1)|z[i](l) = d) handelt es sich im strengen Sinne nicht um eine Wahrscheinlichkeit.
Der Ausdruck stellt stattdessen bei einem AWGN-Kanal eine bedingte Verteilungsdichte dar,
die mit einem Faktor (¢; in (3.22)) normiert wird. Wegen der Verwendung von Wahrschein-
lichkeitsverhéltnissen ist dies aber unerheblich, der Normierungsfaktor kiirzt sich ohnehin
heraus. Deshalb wird, wie schon bei der Berechnung der Kanalkapazitéiten, auf diese Unter-
scheidung verzichtet.

Gleichung (3.22) basiert auf dem vereinfachten Modell in Bild 3.2 und beriicksichtigt noch
nicht die Multiplikation des Sendesymbols A(l) mit der Kanalcharakteristik H (). Zur Berech-
nung der Metrik in Bild 3.1 ist von den linear entzerrten Empfangswerten A(l) = R(1)/H(1)
bzw. Rauschleistungen o2(l) = o2/|H(l)|*> auszugehen. Unter Beriicksichtigung von H(l)
ergibt sich schliellich

[A(D)—a | _IRW—HD)a

p(R(D)|z[i](l) =d) = czz e GA/IHOP = CQZ e on . (3.23)

aj:zfi|l=d aj:zfi]=d

Wenn A-priori-Informationen iiber die codierten Bits z[i](l) vorhanden sind, mufl man die
Auftrittswahrscheinlichkeit des Signalpunktes a; miteinbeziehen, unter Vernachléssigung der
Wahrscheinlichkeit des Bits, fiir das man L. berechnen mdochte,

RO -H©a? H<z>a 2 ma—1

PRI =d)=e5 ) H p(z =a) |- (324)

a;:a[i]()=d i

Gleichung (3.24) ist in dhnlicher Form in [68, 50] zu finden und kann fiir Systeme mit ite-
rativer Demodulation, d. h. Riickkopplung der vom Decoder ausgegebenen Softmetriken zur
erneuten Metrikberechnung, benutzt werden. Sie entspricht — bei Berechnung des LLRs —
dem sogenannten ,extrinsic‘-L-Wert [34], d. h. der Verwendung der A-priori-Informationen
aller Bits bei nachtréglichem Abzug der A-priori-Information des Bits, fiir das der Kanal-L-
Wert berechnet werden soll.

Anmerkung: Ist die Abbildung u derart beschaffen, daB unabhéngig voneinander die ei-
ne Hilfte der Bits von z(l) den Realteil und die andere Hélfte den Imaginérteil von A(7)
bestimmt, so ist es aufgrund der Orthogonalitit der Signalanteile ausreichend, die Berech-
nung nach (3.23) bzw. (3.24) nur in einer Dimension durchzufithren. Der Anteil der jeweils
anderen Dimension hebt sich bei Bildung des LLRs heraus. Dies fiihrt bei hoherwertigen
QAM-Alphabeten zu einer erheblichen Einsparung an Rechenleistung, da die Summation
in (3.23) und (3.24) nur iiber 2™¢/2 Terme statt iiber 2™« Terme ausgefiihrt werden musf.

Beispielsweise ist dies bei dem hier betrachteten zweidimensionalen Gray-Mapping moglich.
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3.4 Kapazitit bestimmter Kanile

3.4.1 Zeitinvarianter ISI-Kanal (MDS5)
Beispiel: MD5 bei 256-QAM

Um die Effizienz des OFDM-Verfahrens zu testen, bietet es sich an, ausgesucht ,schlechte”
Kanalprofile zu verwenden. Fiir eine bestimmte Anzahl von Taps kann man Kanéle minimaler
euklidischer Distanz berechnen. Als Beispiel wird hier der in Abs. 3.1.3 beschriebene MD5-

Kanal ausgewéhlt.

Bild 3.3 und Bild 3.4 zeigen unterschiedliche Kanalkapazititen bei Modulation mit 256-QA M-
OFDM. Verglichen werden die Kapazitét der Signalkonstellation C'sg und die Kapazitét bei
paralleler Decodierung Cpp (vgl. Abs. 3.2), jeweils mit Water-Filling (WF) nach Abs. 3.2.4
oder gleichméfliger Leistungsbelegung der Untertréager. Als Referenz fiir die Kurven dient die
Kapazitit Css mit Water-Filling eines hoherwertigen Modulationsalphabetes (16384-QAM),
die eine obere Grenze® darstellt, wenn man auf den Einsatz von Signal-Shaping-Verfahren

[31][15] verzichtet.
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Bild 3.3: Verschiedene Kanalkapazitiaten des MD5-Kanals bei 256-QAM-OFDM mit und oh-
ne Water-Filling — Ubersicht

Ahnlich wie schon in [10] fiir Fading-Kanéle festgestellt wurde, ist die Kapazitit bei hohem

8Dem Autor ist kein Beweis bekannt, nachdem fiir regelmiifliige 22*-QAM-Alphabete und beliebiges SNR
gilt, daB 22F1-QAM-Cgg > 2%#2-QAM-Csg wenn ki > ko. Numerische Berechnungen der Kapazitit deuten
aber darauf hin.
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E,/Ny kaum noch davon abhéngig, ob eine gleichméfiige Verteilung der Leistung auf die
Untertriager oder Water-Filling vorgenommen wird. Die Kurven laufen bei E;/N, > 20dB
zusammen.? Auf Moglichkeiten, Water-Filling bei niedrigem SNR effektiv zu nutzen, wird
noch genauer in Kap. 4 eingegangen.

Im Vergleich zu einer 16384-QAM flachen die Kurven fiir 256-QAM bei ca. 20dB bzw. ca.
R,, = 3 (d. h. C = 1.5Bit/Kanalbenutzung und Dimension) ab, was bedeutet, dafl ein
hoherer Datendurchsatz mit 256-QAM offenbar nicht effizient moglich ist.

Der Verlust von C'pp gegeniiber C'sg betragt generell ca. 1dB {iber den ganzen SNR-Bereich.
Dies ist auch zu erwarten, da es ungefidhr der Differenz von ca. 1dB, die zwischen Cpp und
Css bei einem gedédchtnisfreien AWGN-Kanal iiber einen weiten SNR-Bereich vorhanden ist,
entspricht und die OFDM-Kapazitédtskurven nach Bild 3.3 bzw. Bild 3.4 nur eine gewichtete
Mittelung der AWGN-Kapazitéit darstellen.

Vergleicht man die Kurven bei R, = 3 etwas genauer (Bild 3.4), so ist erkennbar, daf§ Water-
Filling im Gegensatz zu den Ergebnissen fiir Fading-Kanéle [10] selbst bei diesem relativ
hohen SNR noch ca. 1dB Gewinn bringt. Im Vergleich zu einer quasi optimalen Kapazitéts-
kurve (ohne Verwendung von Signal-Shaping), hier dargestellt durch Cgg bei 16384-QAM
mit Water-Filling, ist die in zweierlei Hinsicht suboptimale Losung (kein WF, BICM) ca. 2dB
schlechter, wobei sich der Verlust jeweils in ca. 1 dB fiir das Weglassen von Water-Filling und
die Verwendung von BICM/PD statt CM oder MLC/MSD aufteilt. Offenbar gibt es einen
optimalen SNR-Bereich fiir die 256-QQAM-Modulation, bei geringerem SNR steigt der Verlust
ohne Water-Filling stark an, bei hoherem SNR flachen die Kurven fiir 256-QAM im Vergleich
zu einer 16384-QAM stark ab, so dafl nur bei R, = 3 mit 256-QAM trotz der weitgehenden
Vereinfachungen der Verlust auf ca. 2dB beschréankt bleibt.

Vergleich unterschiedlicher Modulationsalphabete

Ein Vergleich unterschiedlicher Modulations-/Codierschemata bei konstanter Modulations-
rate R, ist von Interesse, da Modulationsalphabet und Coderate offenbar nicht beliebig
gewihlt werden konnen. Daher werden in Bild 3.5 exemplarisch fiir den MD5-Kanal unter-
schiedliche Modulationswertigkeiten, diesmal fiir nur fiir den einfachsten Fall (kein Water-
Filling, BICM/PD), miteinander verglichen. Bei einer Ubertragungsrate von R, = 3 (d. h.
Cpp = 1.5Bit/Kanalbenutzung und Dimension, dargestellt durch die fett-gestrichtelte Li-
nie) erscheint es nicht sinnvoll, die Untertréger mit niedrigwertigen Modulationsalphabeten
zu belegen. Das notwendige E;/Ny betriagt bei Verwendung von 16-QAM ca. 25dB, bei 64-
QAM immer noch 19.5dB, bei hoherwertigen Modulationsalphabeten aber nur ca. 17 dB.
Durch die Verwendung niedrigwertiger Modulationsverfahren werden offenbar die besseren
Untertréger nicht ausreichend genutzt. Werden keine Bit-Loading-Algorithmen angewandt,

9Das angegebene E,/Nj fiir den Fall des Water-Fillings ist nicht korrekt dasjenige, welches am Empfinger
anliegt. Es kennzeichnet stattdessen eine — im Vergleich zur gleichméfligen Verteilung der Sendeleistung auf
die Untertriger — dquivalente Sendeleistung. Durch die Anwendung von Water-Filling ist die Bedingung der
Unkorreliertheit von Sendesymbolen und Kanalimpulsantwort nach Kap. 2.3.1 verletzt. Man erzielt durch
Belegung besserer Untertrager mit mehr Leistung eine Verstirkung des Signals durch den Kanal und somit
ein hoheres Es /Ny am Empfingereingang.
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Bild 3.4: Verschiedene Kanalkapazitiaten des MD5-Kanals bei 256-QAM-OFDM mit und oh-
ne Water-Filling bei ca. 1.5 Bit/Dimension

40 P Pl
10— 4-QAM
| 3—8 16-QAM

[©—© 64-QAM

| A—4 256-QAM
|<4+—< 1024-QAM |:
| v—v 4096-QAM |
| | >—>16384-QAM |

w
o

C,p, [Bits/Dimension]
N
(@]

=
o

0005 10 15 20 25 30 3

E/N, [dB]

Bild 3.5: Kanalkapazitit von BICM/PD fiir den 5-Tap-MD-Kanal

so ist demnach die Kombination hoherwertiger Modulationsalphabete mit niedrigratigen Co-

des sinnvoll.

Simulationsergebnisse

Zur Uberpriifung der vorhergehenden Aussagen dienen Simulationen der Bitfehlerrate mit
dem idealisierten BICM-OFDM-Ubertragungssystem nach Bild 2.3/Bild 2.4 und Bild 3.1.
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Bild 3.6: BER bei Verwendung von BICM/PD-OFDM iiber den MD5-Kanal und einer Net-
torate von R,,=3 Bit/komplexem Symbol. Dargestellt sind Ergebnisse fiir unter-
schiedliche Kombinationen von Modulationswertigkeit und Coderate.

Als Parameter wurden N = 1024, N, = 9N, in Verbindung mit den unter Abs. 3.3.3 be-
schriebenen Codes, gewéhlt. Die Simulationsergebnisse fiir den 5-Tap-MD-Kanal sind in
Bild 3.6 dargestellt. Zum Erreichen einer Bitfehlerrate von 10~ ist jeweils ein um ca. 1-2dB
grofleres E; /Ny notwendig ist, als durch die Kanalkapazitit minimal vorgegeben. Wie bei
der Kapazitét sind die Ergebnisse fiir 16-QAM/R. = 3/4 und 64-QAM/R. = 3/6 eindeutig
schlechter als fiir hoherwertige Modulationsalphabete. Die besten Resultate ergeben sich fiir
die Kombination 1024-QAM/R,. = 3/10, wobei die geringfiigige Verbesserung um ca. 0.5dB
gegeniiber 256-QAM/ R, = 3/8 auch auf dem verénderten Code beruhen kann (fir R, < 1/3
wird ein anderer Muttercode verwendet, vgl. Abs. 3.3.3).

Trotzdem sollte man bei BICM/PD das Modulationsalphabet nicht beliebig vergréfern.
Vergleicht man Cpp mit Cgg fiir den gedichtnisfreien AWGN-Kanal, so nimmt der Ver-
lust von BICM/PD mit gréfler werdendem Modulationsalphabet zu. Ab einer bestimmten
GroBe des Modulationsalphabetes iiberwiegt dann der BICM-Verlust die durch die besse-
re Ausnutzung guter Untertridger entstehenden Gewinne. Dies wird hier am Beispiel von
4096-QAM/R. = 3/12 deutlich. Die Kombination ist um ca. 0.5dB schlechter als 1024-
QAM/R. = 3/10.

3.4.2 Fading-Kanile

Kapazitit von Fading-Kanélen bei OFDM

Bei Flat-Rayleigh-Fading-Kanélen mit perfektem Interleaving werden die Amplituden der
Abtastwerte mit einem komplexen Faktor ¢. gewichtet, dessen Real- und Imaginérteil unab-

hingig voneinander gaufiverteilt sind. Mit ¢. = qgr + jqr, ¢ = |g.| und der Varianz 03 =1
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ist |
far.ar(ar: ar) = ;eq’%ﬂ'? ; (3.25)

und es ergibt sich fiir die Amplitude des Wichtungsfaktors mit der Substitution ¢* = ¢% + ¢7
die bekannte Rayleigh-Verteilungsdichte,

2qe_‘12 fir ¢ >0
= ) 2
Mit p = ¢? betriigt die Verteilungsdichte bzw. die Verteilungsfunktion des Leistungsfaktors
e firp>0 [ 1=e? firp>0
h@%‘{o firp<o DAV PHM_{O firp<0 ° (3:27)

Bei dem in Abs. 3.1.3 beschriebenen Fading-Modell mit voneinander unabhéngigen Kanalko-
effizienten ist bei Anwendung von OFDM die Kapazitét die gleiche wie beim gedéchtnisfreien

SR I N N N
Jo—o 4-QAM w//éé;)%/)@
— | |3—8 16-QAM
§ 406 6a-0nm 7
% | A—A 256-QAM ,é%z/é(/
£ 3.0H<< 1024-QAM e —
5 |79 1024-QAM,Cg : /o
= y
@ 2.0- Cora a8
&
g
o 1. S S & & S
0

710 -5 0 5 10 15 20 25 30 35 40
E/N, [dB]
Bild 3.7: Kanalkapazitat von OFDM-BICM/PD fiir Rayleigh-Fading
Rayleigh-Kanal mit additivem weiflen gaufischen Rauschen, vgl. Abs. 3.1.3 zur Begriindung.

Sie 148t sich durch Mitteln der Kapazitat des AWGN-Kanals iiber die Rayleigh-Amplitude
berechnen [26]. Es ergibt sich mit*® E;/Ny = S4/c2

Sa = S\ 0.5 % (o2
CO,Ra (0_—721) = /0 0.5 10g2 <1 +p0'_T2L> € pdp = EGSA El(S—A (328)
fiir die ideale Kapazitit sowie
S > S
me,Ra <_124> = / C:mc,AWGN (p_124> e—pdp (329>
On 0 On

10Zur Ableitung der Kapazititen des Rayleigh-Fading-Kanals wird als Terminologie Sa /02 statt Es/Ng
verwendet. Dies vereinfacht die spéitere Ableitung im Zusammenhang mit Water-Filling.
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fir die Csgra und Cpp ra- Hierbei ist Eq(x) die Integralexponentialfunktion

oo —t X .A\n
El(:c):/ %dtz—(’y—i—lnm—l—Z(ng ),x>0 (3.30)
z n=1 ’

mit der Eulerschen Konstante v = 0.57721566..., vgl. [1]. Bild 3.7 zeigt die Kapazitéit des
Fading-Kanals bei Verwendung von OFDM-BICM/PD fiir verschiedene Modulationswer-
tigkeiten. Die Kapazitatskurven flachen im Vergleich zum MD5-Kanal mit hoherem E/Ng
nicht so schnell ab. Bei der zuvor gewéhlten Modulationsrate von R, = 3 ist bei Fading
die Kombination 16-QAM/R, = 3/4 nur noch geringfiigig schlechter als Kombinationen mit
hoherwertigen Modulationsalphabeten. Offenbar ist die Verwendung hoherwertiger Modula-
tionsalphabete bei Fading-Kanélen nicht in gleichem Umfang notwendig wie bei ,ausgesucht
schlechten“ Kanalprofilen wie dem MD5-Kanal.

Simulationsergebnisse fiir Fading

Zur Auswertung des Verhaltens bei Fading wurden Simulationen mit dem in Abs. 3.1.3
beschriebenen Fading-Kanal der Gedéchtnisldange 5 unter Verwendung des Turbo-Codes aus
Abs. 3.3.3 durchgefiihrt. Die Interleavertiefe des Turbo-Codes betrug N, = 9N Bits (wie
zuvor) oder N, = 63N Bits (N = 1024, mit einer entsprechenden Anzahl von codierten
Bits) bei je maximal 5 Iterationen des Decoders. Der Kanal wurde nach jedem OFDM-
Symbol neu ausgewdiirfelt, so dafl das Interleaving mit R,, = 3 als Modulationsrate N, = 3
oder N, = 21 verschiedene Kanalprofile umfafit. Ny = N, /3N ist hierbei die Anzahl der
OFDM-Symbole.

Bild 3.8 bestitigt, daf§ die Differenzen zwischen unterschiedlichen Modulationsparametern
wesentlich geringer ausfallen, als beim MD5-Kanal. Fiir N, = 9N ist z. B. die Kombination
16-QAM/R. = 3/4 nur ca. 1.5dB schlechter als 64-QAM/R. = 3/6. Fiir die geringere
Interleaver-Tiefe ist allerdings der Abstand zur Kapazitdt mit 6-7dB wesentlich grofler als
beim MD5-Kanal. Dies liegt in der Hauptsache daran, daf§ die Bitfehlerrate im wesentlichen
durch wenige, stark fehlerbehaftete Bursts bestimmt wird. Eine Verbesserung ist hier bei
nicht-variabler Modulationsrate nur durch eine grofiere Interleaving-Tiefe mdglich,'! wie an
den Vergleichskurven fiir N, = 63N zu erkennen ist.

In beiden Féllen zeigt sich auch hier der negative EinfluBl einer zu hohen Coderate (Kom-
bination 16-QAM/R,. = 3/4) auf die Gesamteffizienz des Systems. Allerdings ist der Effekt
nicht so stark ausgeprigt wie bei ausgesucht, schlechten festen Kanalprofilen. Wie zuvor
sollte man das Modulationsalphabet auch nicht beliebig vergréfern, da die Ergebnisse sonst
wieder schlechter werden. Als grober Richtwert kann gelten, dafl die Coderate nicht grofier
sein sollte als R, = 1/2.

HHierbei geniigt es, wenn der dem Coder nachfolgende Interleaver 7 (vgl. Bild 3.1) ausreichend gro8 ist, da
die Begrenzung der Leistungsfihigkeit nicht von der Grofie des Turbo-Code-Interleavers abhiangt. Wahlweise
kann man aber auch nur den TC-Interleaver vergréfiern, der Effekt ist d&hnlich.
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T
o0 16-QAM, R =3/4
| -8 64-QAM, Rc=3/6
{o—¢ 256-QAM, R=3/

E/N, [dB]

Bild 3.8: BER fiir OFDM-BICM/PD fiir den WS-Kanal.

3.4.3 Vergleich von BICM-OFDM gegeniiber
Eintrigeriibertragung mit iterativer Entzerrung

Fiir Eintrigeriibertragung existiert mit der sogenannten . iterativen Entzerrung® ein Verfah-
ren zur Sendefolgendetektion, bei dem die Soft-Informationen des Decoderausgangs einem
Soft-In- /Soft-Out-Entzerrer, z. B. auf Basis des BCJR-Algorithmus [3], zur Verfiigung ge-
stellt werden, um eine erneute Iteration von Entzerrung und Decodierung zu starten. Das
Verfahren dhnelt dem der Turbo-Decodierung seriell verkniipfter Codes [5], der ISI-Kanal
wird dabei als Encoder aufgefafit. Iterative Entzerrung ist im Vergleich zu anderen Entzer-
rern, wie z. B. DFE-basierten Verfahren, rechenaufwendig, kann aber bei schlechten Kanal-
profilen zu erheblichen Verbesserungen gegeniiber nicht-iterativen Verfahren fithren. Bauch
et al. untersuchten das Verfahren anhand des MD5-2-Kanals, vgl. [4]. Die fiir diesen Kanal
erreichten Ergebnisse werden nachfolgend mit der Anwendung von BICM-OFDM verglichen.

Kapazitat

Analog zu den in Abs. 3.4.1 vorgenommenen Untersuchungen zeigt Bild 3.9 die Kapazitét
Cpp des MD5-2-Kanals. Bei einer Nettorate von R,,,=1 (0.5 Bit/Dimension), ergibt sich bei
Verwendung von 4-QAM/R, = 1/2 ein notwendiges E,/Ny von ca. 9.5dB, bei hoherwertigen
Modulationsverfahren dagegen sind es nur ca. 4dB. Es erscheint also sinnvoller, 16-QAM
in Verbindung mit einem Code der Rate R. = 1/4 als 4-QAM/R. = 1/2 zu verwenden.
Weiterhin ist zum Vergleich noch die 16-QAM Kurve bei Verwendung von Water-Filling
angegeben. Wegen der Kombination von relativ geringer Ubertragungsrate und schlechtem
Kanalprofil konnen hier durch Water-Filling noch iiber 3 dB gewonnen werden.
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Bild 3.9: Kanalkapazitét von BICM/PD fiir den MD5-2-Kanal bei verschiedenen Modulati-
onswertigkeiten. Zusétzlich dargestellt ist 16-QAM mit Water-Filling.

Simulationsergebnisse fiir den MD5-2-Kanal

Bild 3.10 zeigt Simulationsergebnisse bei Turbo-Codierung des idealisierten OFDM-Systems
nach Bild 3.2. Als Code mit R, = 1/2 dient der Turbo-Code von Berrou aus [8], fir R, = 1/4
und R. = 1/6 finden die in Anh. B.1 beschriebenen Codes Verwendung. Die Interleaver-Tiefe
betrigt N, = 8N = 8192 bzw. N. = N, /R.. Bits. Man erkennt, daf das notwendige E/Ny

10°
10
. F
-2
i 10
G- 4-QAM, R =1/2
10—3 =8 16-QAM, RC:1/4
6 64-QAM,R =1/6
o e A 16-QAM, R =1/4,N =2048 Bif|"
1 0—4 : : /_\ | : | : | : | : | : :
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Bild 3.10: Simulationsergebnisse bei der Verwendung OFDM-BICM/PD mit Turbo-
Codierung iiber den MD5-2-Kanal, R,, = 1 Bit/komplexem Symbol, Interleaver-
Tiefe N. = N,/R., N, = 8192, kein Water-Filling.
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zum Erreichen einer Bitfehlerrate von ca. BER=10"* wie erwartet jeweils ca. 1-2dB von
der Kapazititsgrenze (Bild 3.9) entfernt liegt, woraus sich ein Vorteil von nahezu 6 dB bei
Verwendung der Kombinationen 16-QAM/R, = 1/4 oder 64-QAM/R. = 1/6 gegeniiber
4-QAM/R,. = 1/2 ergibt.

Verglichen mit dem Verfahren iterativer Entzerrung in [4], bei dem bei vergleichbarer Mo-
dulationsrate ein F,/Ny von ca. 5.2dB zum Erreichen von BER = 10~* nétig war, sind
die Ergebnisse von BICM-OFDM bei N, = 8192 etwas besser, bei mit [4] vergleichbarer
Interleaver-Tiefe (N, = 2048) ungeféhr gleich. Dies bedeutet, dafl man selbst bei Anwen-
dung der einfachsten Methode von OFDM (kein Water-Filling, kein Bit-Loading, BICM/PD)
im Vergleich zu Eintrégeriibertragung mit aufwendig kombinierter Entzerrung/Decodierung
gleichwertige Ergebnisse erzielen kann. Dariiber hinaus hat OFDM den wesentlichen Vor-
teil, dafl der Demodulationsaufwand bei hoherwertigen Modulationsalphabeten nur linear
und nicht exponentiell mit der Anzahl der Signalpunkte steigt und auch nahezu unabhéangig
von der Lénge des zu entzerrenden Kanals ist. OFDM kann daher im Gegensatz zu einem
Eintragerverfahren mit iterativer Entzerrung auch bei vergleichsweise langen Kanélen und
hoéhervalenten Modulationsarten eingesetzt werden. Zusétzlich ist durch Water-Filling in ein-
facher Weise eine Optimierung der Sendeleistungsverteilung beziiglich der Kanalbedingungen
moglich, wenn der Kanal vorab dem Sender und dem Empfanger bekannt ist.
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4 Water-Filling

4.1 Vereinfachtes Water-Filling — Grundlagen

Der klassische Water-Filling-Ansatz ist in Abs. 3.2.4 beschrieben. Hierbei wird basierend auf
informationstheoretischen Betrachtungen die Sendeleistungsverteilung bei mehreren zur Ver-
fiigung stehenden AWGN-Kanélen optimiert. Die Bestimmung der Sendeleistungsverteilung
ist jedoch rechenintensiv. Daher erscheint es sinnvoll, vereinfachte Methoden des Water-
Fillings zu untersuchen.

Nachfolgend soll zwischen drei Water-Filling-Methoden unterschieden werden, abkiirzend als

WF1, WF2 und WF3 bezeichnet.

1. WF1, optimales Water-Filling nach Abs. 3.2.4.

2. WF2, Weglassen schlechter Untertréiger bei gleichméfliger Sendeleistungsverteilung auf
die benutzten Trager. Die unter dieser Einschréankung optimale Untertrageranzahl wird
bestimmt.

3. WF3, wie WF2, nur dafl die zu verwendenden Untertrager anhand eines vereinfachten
SNR-Kriteriums bestimmt werden.

WF2

Die Moglichkeit, schlechtere Trager einfach wegzulassen und die iiberschiissige Leistung
gleichméfig auf die verbleibenden Trager zu verteilen, findet sich u.a. bereits bei Rohling
und Griinheid [55]. Sie wurde dort beziiglich der Bitfehlerrate bei Fading-Kanélen im Zu-
sammenhang mit DAPSK-OFDM (Differential Amplitude Phase Shift Keying) untersucht.
Hier sollen zunichst Aussagen durch Vergleich der Kanalkapazitit fiir kohdrente OFDM-
Ubertragung mit unterschiedlichen Modulationswertigkeiten getroffen werden. Die Berech-
nung der optimalen Untertrégeranzahl ist allerdings dhnlich aufwendig wie die Bestimmung
der Leistungsverteilung bei WF'1.

WF3

Betrachtet man fiir WF2 und optimale Trageranzahl das SNR des schlechtesten verwendeten
Untertriagers, so kann man eine vereinfachte heuristische Regel zur Auswahl der Untertréager
aufstellen. Es findet dann keine langwierige Optimierung mehr statt, sondern es werden
einfach die Untertrager ausgewihlt, die ein bestimmtes SNR {iberschreiten. Beziiglich der
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Kapazitat erzielt man so nur minimal schlechtere Ergebnisse als durch optimales Water-
Filling gemafl Abs. 3.2.4.

Die Ergebnisse fiir vereinfachtes Water-Filling werden zunéchst anhand der Annahme einer
Rayleigh-Verteilung der Untertrageramplituden (vgl. Abs. 3.4.2) hergeleitet und anschlieend
bespielhaft beziiglicher zweier Kanéle, dem MD5-2-Kanal und einem zufillig ausgewiirfelten
WS-Kanal, dargelegt.

Da im Gegensatz zu bekannten Bit-Loading-Techniken [17, 29] nach wie vor die Bitfehler-
rate (uncodiert) auf den einzelnen Untertrégern stark variieren kann, muB eine Codierung
aller Bits vorgenommen werden. Allerdings ist die SNR-Spanne der verwendeten Untertréager
bei Water-Filling insgesamt geringer, so daf§ nicht in gleichem Maf} die Notwendigkeit der
Kombination hoherwertiger Modulationsalphabete mit niedrigratigen Codes besteht.

4.1.1 Water-Filling fiir Rayleigh-Fading-Kanile
Optimales Water-Filling fiir Rayleigh-verteilte Untertrigeramplituden, WF1

Ausgehend von einer Rayleigh-Verteilung der Untertrager sollen nachfolgend Ideen fiir ei-
ne vereinfachte Auswahl der Untertriager abgeleitet werden. Dazu wird zunéchst die ideale
Leistungsbelegung bei Rayleigh-verteilter Untertrageramplitude bestimmt.

Mit E,/Ny = Sa/02 (S stellt die mittlere Sendeleistung pro Untertriiger dar und o2 das
Rauschen am Empfinger vor der linearen Entzerrung) wird entsprechend der Rayleigh-
Verteilungsdichte f,(p) nach (3.27) ein Anteil der Untertréger mit dem jeweiligen Faktor p
in der Leistung multipliziert. Fiir Untertrager mit Sendeleistung S4; erhélt man bei einem
bestimmten p = p; die Empfangsleistung p;S4; und das Rauschen o2, bzw. S4; und o2 /p;
nach der lineren Entzerrung. Bei insgesamt V; Untertrégern trifft dies im Intervall der Gro-
Be Ap um ein bestimmtes p = p; ndherungsweise fiir die Anzahl von Ny; ~ N, f,(p;)Ap
Untertrédgern zu.

Nach (3.15) ist fiir Water-Filling die Summe aus Signal- und Rauschleistung konstant,
Sai+ Ui/pi =Sr  mit S = konst, (4.1)

und es gilt als Nebenbedingung beziiglich der Gesamtsendeleistung

Z SailNti = SalNy (4.2)

=10

fiir alle Triger mit o2 /p; < Sr.

Die Rauschleistung betrédgt an der Stelle des schlechtesten verwendeten Untertrégers maxi-
mal

o

St P (4.3)

fiir einen zu bestimmenden Wert p = py, wobei p, abkiirzend fiir p;, verwendet wird. py ist

somit der minimale Leistungsfaktor der Rayleigh-Verteilung, dessen zugehdriger Untertrager

bei optimalem Water-Filling gerade noch verwendet wird.
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Einsetzen von (4.1) in (4.2) ergibt

[e.9] (e 9] 2

> (SL - p—Q) Ni=>_ (SL — p—) Nifp(pi)Ap = NiSa (4.4)

L. .. 7
=10 =1

bzw.

> (% - %) IAINESY (i - i) fo(pi)Ap = S—‘: . (4.5)

Pi>po n Pi>po Po P

Geht man nun von einer groffen Anzahl (N; — oo) an Untertrédgern und kleiner werden-
den Intervallen (Ap — 0) aus, so kann man den Ubergang zur kontinuierlichen Verteilung
vornehmen, und p, ist implizit gegeben durch

/p:o (i - 1) Folp) dp = S — By(po) = % (4.6)

Po P Po n

Das Untertriger-SNR fiir ein bestimmtes p ergibt sich mit den Definitionen 012) = 02 /p und
Sy = Sp — 0 sowie mit (4.3) zu

S.

P°p_ P 1. (4.7)

2
0p Do

Anschlielend 148t sich die Gesamtkapazitéit bei optimalem Water-Filling und gegebenem pq
durch

* P\ _ 0.5
CoRa =05 | — Pdp = —FE 4.8
0,Ra,WF1 /po 089 (p0> P = n2 (Po) ( )

fiir die ,,ideale Kapazitit, bzw. durch

Sp
Crz Ra,WF1 = / Crz AWGN < ) fp(p)dp = / Cora AWGN <p_ - 1> “Pdp (4.9)
0

P

fiir Cgg und Cpp berechnen.

Vereinfachtes Water-Filling fiir Rayleigh-verteilte Untertrigeramplituden bei
optimaler Anzahl genutzter Triger, WF2

Mochte man statt optimalem Water-Filling vereinfacht einen Anteil ¢, 0 < ¢ < 1, der Unter-
trager belegen und erhoht dabei die Leistung dieser Trager gleichférmig um einen entspre-
chenden Faktor 1/¢, so ergibt sich fiir Rayleigh-verteilte Untertrageramplituden der zugeho-
rige minimale Leistungsfaktor p = p. nach (3.27) zu

l—c=Fy(p.)=1—€e? = p.=—Inc. (4.10)

Das minimale Untertrager-SNR, SNR,;in, nimmt dann den Wert

SNRpin = —— Inc (4.11)
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an. Hiervon ausgehend kann man die Kapazitéit bestimmen,

° S
OO7R37WF2(C) = / 0510g2 (1 + gﬁ) fp(p) dp (412)
DPc n
0.5 1SA ohe 0'20
=—|(cln|{1—-—1 R Y ) 4.1
2 (cn( C o2 nc)—l—e A 1(5,4 nc)) (4.13)

Der Ausdruck (4.13) ist beziiglich des Untertriigeranteils ¢ in Abhéingigkeit vom S4/02 zu
maximieren. Hat man fiir ¢ den entsprechenden Wert ¢, gefunden, ist das zugehorige,
minimal verwendete Untertréger-SNR nach (4.11)

SA SA
SI\IR‘min = __?L In Cmax = O__Y%pcmax y (414)

wobei hier SNR,,;, noch ohne die nachfolgende Erhéhung der Leistung durch Belegung der
aktiven Untertréger mit der Signalleistung Sa/cmax angegeben wurde.

Vergleich von WF1 und WF2

6—0 Cpp, WFI A G—o0 4-QAM, WF1 &
201c° Cppr WF2 40 ©--0 4-QAM, WF2
e C, WF1 il ore 0 2—a 256-QAM, WF1 e
= E_E C WE2 o ot T 50 256-QAM, WF2 e
2 U )Z(g/” G ©—¢ 16384-QAM, WF]
S 3.0 % T 3.0F¢-o 16384-QAM, WF
E W £
3 );/ b
5 20 o @ 20
= o
) /d” o ?/
1 1. e
géi"’ _ofe
sadill
%6 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 %0 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40
EJN, [dB] EJN, [dB]
(a) Co und Cpp (256-QAM) (b) Cpp fiir 4-/256-/16384-QAM

Bild 4.1: Vergleich von WF1 und WEF?2 fiir Cy und Cpp (256-QAM, BICM/PD) bei Rayleigh-
Fading

Bild 4.1 zeigt einen Vergleich der Kapazitidten fiir WF1 und WF2 anhand zweier Beispiele
des Rayleigh-Fading-Kanals. Ein merklicher Unterschied ist nicht festzustellen, die Kurven
liegen praktisch iibereinander. Vergleicht man die ermittelten Werte der Kapazitéten, so liegt
in allen Féllen die Differenz zwischen optimalem Water-Filling (WF1) und der vereinfachten
Version (WF2) bei ca. 0.1dB und ist daher in der Praxis vernachléssigbar.

Eine ungenaue Leistungsverteilung erscheint daher bei Water-Filling als unkritisch. Die Be-
stimmung der fiir WF2 optimalen Untertrageranzahl ist allerdings dhnlich rechenaufwendig
wie die Bestimmung der optimalen Leistungsverteilung fiir WEF1 geméf (3.15), weshalb nach-
folgend ein vereinfachtes Kriterium zur Auswahl der Untertréger vorgestellt werden soll.
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Vereinfachte Auswahl der Untertriger, WF3

In Bild 4.2(a) ist die Kapazitiat Cy fiir Rayleigh-Fading bei unterschiedlichen E,/Ny in Ab-
héngigkeit des Anteils verwendeter Untertriager dargestellt. Betrachtet man das SNR,;, des
schlechtesten Untertriagers bei ¢ = ¢yax abhéngig vom F /Ny, so erhdlt man die Kurve nach
Bild 4.2(b). Man erkennt in Bild 4.2(a), daf§ die Kapazitét nur recht langsam absinkt, wenn

T =
2.0 L o 00006664
-0 EJN,=-10dB L A : /@ﬁeﬂ
= o—oEJ/N,= 0dB ] Vs
[=} o—<oEJN = 10d — 0.0 o
7] s 0 om
$ 20— aAEIN,= 20d =1 of
(S X o0’ -20 /®/
a =z
2 ofooto-of ¢
m o o _ /®/
=N o 4.0
Lo s g 4
g g 4
o £ -60
e = = SIS
T
e -8.0)
0 H—o—O— Po-popop-op-olo
' 0.1 02 03 0405 06 07 08 09 1 -10 0 10 20 30 40
¢, Anteil der benutzten Untertrager EJN, [dB]

(a) Kanalkapazitit in Abhingigkeit der relativen (b) Minimales Untertriger-SNR im Vergleich
Anzahl der verwendeten Untertrager zum mittleren Untertriger-SNR bei ¢ = cipax

Bild 4.2: Auswahl der Untertréiger bei Rayleigh-Fading

man mehr als die optimale Anzahl von Untertrigern verwendet wird. Es sollte daher mog-
lich sein, in Anlehnung an Bild 4.2(b) einfach das minimale Untertrager-SNR abhéngig vom
E;/Ny als Kriterium fiir eine weiter vereinfachte Auswahl der zu belegenden Untertriger
heranzuziehen.

Die Kurve in Bild 4.2(b) soll nidherungsweise durch

0dB fiir E,/N, > 2dB

SNRounin = { E,/Ny—2dB fiir E,/N, < 2dB (4.15)

dargestellt werden.

Mit der Festlegung von SNR,,;, nach (4.15) werden dann die zu verwendenden Untertréger
ausgewahlt. Da (4.15) zumeist ein wenig unter der Kurve nach Bild 4.2(b) bleibt, benutzt
man in der Regel etwas zu viele Untertriger, was aber nach Bild 4.2(a) nur geringen Einfluf
auf die Kapazitiat des Systems haben sollte.

Vergleich der Kapazititen (WF1/WEF3)

Bild 4.3 zeigt den Vergleich von optimalem Water-Filling (WF1) und vereinfachtem Water-
Fillings (WF3) nach (4.15) fiir den Rayleigh-Kanal. Sowohl fiir Cpp als auch fiir die Kapazitéit
Co (Bild 4.3(a)) liegen die Unterschiede zumeist im Bereich weniger Zehntel dB. Gleiches
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Bild 4.3: Vergleich von WF1/WEF3 fiir C und Cpp (256-QAM, BICM/PD) fiir den Rayleigh-
Fading-Kanal

gilt bei Verwendung unterschiedlicher Modulationsalphabete, siche Bild 4.3(b). Uber den
gesamten SNR-Bereich sind die Unterschiede zwischen WF1 und WF3 vernachléssigbar. Fiir
Cpp ist in Bild 4.3(a) zusétzlich die Kapazitdt ohne Water-Filling aufgefithrt. Wie schon
zuvor bemerkt wurde wird deutlich, da sich Water-Filling nur fiir relativ geringe Signal-
Rausch-Verhéaltnisse lohnt, vgl. auch [10].

4.1.2 Vereinfachtes Water-Filling fiir bestimmte Kanéle

Nachfolgend wird das vorgestellte vereinfachte Water-Filling-Schema anhand zweier exem-
plarisch ausgewéhlter Kanile verifiziert, des MD-5-Kanals sowie eines zuféllig ausgewdiirfelten
Kanals des in Abs. 3.1.3 definierten WS-Profils.

Die Kapazitdten in Abhéngigkeit des Anteils der verwendeten Untertriager bei verschiede-
nen Signal-Rausch-Verhéltnissen sind in Bild 4.4 dargestellt. Wahrend der WS-Kanal dem
Rayleigh-Kanal dhnelt, fallt die Kapazitiat des MD-5-Kanals wesentlich geringer aus. Es zeigt
sich aber in beiden Féllen, dal die Verwendung etwas zu vieler Trager nur geringen Einflufl
auf die Kapazitéit hat.

Bild 4.5 vergleicht analog zu Bild 4.3 die Kapazitét beider Kanéle fiir ideales und vereinfach-
tes Water-Filling nach (4.15) (WF1 vs. WF3). Wie zuvor ist das erforderliche E;/Ny sowohl
fiir Cy als auch fir Cpp (mit 256-QAM) durchgehend nur um ca. 0.2 dB hoher als bei opti-
malem Water-Filling nach Abs. 3.2.4. Die Kurven in Bild 4.5 liegen praktisch iibereinander.
Der mogliche Gewinn durch Water-Filling ist beim WS-Kanal dhnlich dem Rayleigh-Kanal
recht gering, kann aber beim MD5-Kanal im unteren SNR-Bereich 3-4 dB betragen. Obwohl
es sich hierbei um Kanalprofil mit starker ISI handelt, sind die Verluste bei Anwendung des
vereinfachten WF-Schemas nach (4.15) gegeniiber optimalem Water-Filling nicht grofier als
beim Rayleigh-Kanal.
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Bild 4.4: Kanalkapazitédt in Abhéngigkeit der Anzahl der verwendeten Untertriger. Gezeigt
wird C'pp fiir 256-QAM
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Bild 4.5: Vergleich der Kapazitidten Cy und Cpp, bei Cpp fiir 256-QAM (16-ASK)

4.2 Vereinfachtes Water-Filling —
Simulationsergebnisse

4.2.1 MD5-2-Kanal

Um die praktische Anwendbarkeit der Idee vereinfachten Water-Fillings zu verdeutlichen,
werden Untersuchungen mit dem MD5-2-Kanal nach Abs. 3.1.3 durchgefiihrt. Wie in Bild 3.9
zu erkennen, sollte hier bei einer Modulationsrate R,, = 1 ein Gewinn von mehreren dB durch
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Water-Filling moglich sein. Bei einem FE,;/Ny von 0.4dB (Kapazitéitsgrenze, vgl. Bild 3.9)
ergibt sich mit Hilfe von (4.15) und der Fouriertransformierten der Kanalimpulsantwort des
MD5-2-Kanals die Anzahl von N; = 367 aus N = 1024 zu verwendenden Untertragern. Bei
einer Modulationsrate von R,, = 1 soll das Signalalphabet (16-QAM, m, = 4) konstant
bleiben und die Coderate R. entsprechend der Anzahl der Trager angepafit werden. R, ist

dann

R, = ~0.7. 4.16
o (4.16)

Da die Anzahl der Untertrdger eher zu grofl als zu klein sein sollte, werden zwei etwas
niedrigere, in einfacher Weise durch Punktierung erreichbare Coderaten beriicksichtigt und
ausgleichend eine geringfiigig htohere Anzahl von Tragern verwendet. Fiir den Turbo-Code
mit Muttercoderate R,.,, = 1/3 sind zwei mogliche Parameterkombinationen in Tab. 4.1
dargestellt.! Zum Vergleich ist weiterhin der Turbo-Code mit der Rate R. = 1/4 aufgefiihrt,
dem allerdings ein anderer Muttercode zu Grunde liegt (vgl. Anh. B.1). In Erweiterung von

’RC ‘ Punktierung ‘Nt (von 1024) ‘ R, ‘

2/3 | 110 100 101 100 384 1.0
3/5 110 101 100 427 1.00078
1/4 | siehe Anh. B.1 1024 1.0

Tabelle 4.1: Kombination von Untertrédgeranzahl und Coderate, effektive Modulationsrate
R, ~1

Bild 3.10 zeigt Bild 4.6 Bitfehlerraten bei Ubertragung von effektiv R,, =1 Bit / Modula-
tionssymbol und Untertriiger? fiir das vereinfachte Water-Filling-Verfahren. Die Interleaver-
Tiefe (d. h. die Anzahl der uncodierten Bits/Burst) betragt N, = 8 - 1024, die Anzahl der
Turbo-Code-Iterationen 15. Anhand des geringen Unterschiedes zwischen der Verwendung
von 384 und 427 Tragern wird deutlich, daf}, wie schon aufgrund der Kapazitatskurven an-
derer Kanile (vgl. Bild 4.4 und Bild 4.2) zu erwarten war, ein nicht genaues Einhalten der
Untertrageranzahl nur einen geringen Einfluf} auf die Effizienz des Verfahrens hat. Das E, /N
bei BER = 10~ liegt bei 384 Trigern nur um knapp 1dB iiber dem von der Kanalkapazitit
vorgegeben, minimalen Fg/Ny (0.3dB fir Cppwri bzw. 0.4dB fiir Cpp wrs fiir optimales
bzw. vereinfachtes Water-Filling), weshalb eine weitere signifikante Verbesserung bei Ver-
wendung von BICM/PD fiir diesen Kanal nicht zu erwarten ist. Selbst fir Copwr ist das
notwendige Fy/Np nur um ca. 1dB niedriger. Dieser zusitzliche Gewinn liele sich jedoch
nur mit erheblichem Aufwand (Verwendung von MLC, CM oder Feedback-Demodulation,
zusétzlich Signal-Shaping) erreichen.

Durch das Weglassen von Untertrigern kann im konkreten Fall ein Gewinn von fast 4 dB
gegeniiber der Verwendung aller Tréger erzielt werden, ohne daf§ an der sonstigen Ubertra-

IFiir R. = 3/5 ergibt sich keine ganzzahlige Anzahl von Untertriigern, die hat aber auf das Erbebnis keine
wesentlichen Auswirkungen.

2Hierbei handelt es sich um die Modulationsrate von einem Bit pro wverwendbarem Untertréiger, nicht
pro tatséchlich verwendetem Untertrdger. Es werden also nur Systeme mit gleicher Bandbreiteneffizienz
verglichen.
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Bild 4.6: Simulationsergebnisse bei der Verwendung von Turbo-Coding iiber den MD5-2-
Kanal bei Untertriagerauswahl.

gungsstruktur Anderungen vorgenommen werden miissen. Interessanterweise sind die Ergeb-
nisse der Ubertragung iiber diesen ISI-FAWGN-Kanal mit ausgesucht ,,schlechtem® Kanalprofil
bei Anwendung von Water-Filling fast genauso gut wie bei einem gedéchtnisfreien AWGN-
Kanal. Mit einem E,/Ny von 1.2dB bei BER = 10~* betriigt der Verlust gegeniiber einem
geddchtnisfreien AWGN-Kanal nur ca. 0.5dB, vgl. [8].

4.2.2 Zeitvarianter Rayleigh-Fading-Kanal

Zum Vergleich unterschiedlicher Water-Filling-Ansédtze beim Fading-Kanal wird abermals
der schon in Abs. 3.4.2 verwendete 6-Tap-Fading-Kanal herangezogen. Im Unterschied zu
Abs. 3.4.2 wird angenommen, dafl der Kanal jeweils fiir einen gesamten OFDM-Burst, be-
stehend aus je N, = 8 OFDM-Symbolen, konstant bleibt, da Water-Filling bei einem stark
zeitvarianten Kanal eine zu haufige Anpassung bedingen wiirde. Zwischen den Bursts soll der
Kanal sprunghaft wechseln. Da der Einsatz von Water-Filling nur bei relativ niedrigem SNR
Gewinne erwarten 1a8t, werden alle Untersuchungen bei einer effektiven Modulationsrate von
R,, = 1 vorgenommen. Zwei unterschiedliche Ansétze sollen verfolgt werden.

Zum einen wird die Modulationsrate wiahrend eines einzelnen Bursts konstant gehalten, auch
wenn die Leistung am Empfanger durch die wechselnden Kanéle stark schwanken kann.
Insofern findet kein echtes Water-Filling statt, das auch die Kapazitéit des aktuellen Kanals
beriicksichtigen wiirde. Nur die zu verwendenden Untertriger werden adaptiv bestimmt.

Zum anderen wird versucht, bei gleicher mittlerer Modulationsrate R,, = R,, = 1 die Rate
der unterschiedlichen Bursts den Kanélen variabel so anzupassen, dafl sie gerade der Kapa-
zitat des aktuellen Kanals entspricht und den Kanal dadurch optimal ausnutzt.

Fiir die feste Modulationrate entspricht ein Burst von OFDM-Symbolen genau der Lénge
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eines Codewortes, d. h. er enthélt genau die Anzahl der Nettobits NV,. Bei variabler Mo-
dulationsrate gibt es keine feste Zuordnung zwischen einem bestimmten Burst von OFDM-
Symbolen und den Codewortern.

Die Anzahl der benutzbaren Untertrager wird in allen Fallen auf 960 (von insgesamt 1024)
fest ausgewdhlte Trager beschrankt. Hierdurch findet noch keine Optimierung beziiglich des
Water-Fillings statt. Es ist lediglich aus praktischen Gesichtspunkten notwendig, damit bei
fester Modulationsrate die Anzahl der Ausgangbits des Coders fiir alle moglichen Punktie-
rungsschemata jeweils einer ganzzahligen Anzahl von OFDM-Symbolen entspricht. Fiir den
hier betrachteten Fading-Kanal nach Abs. 3.1.3 ergibt sich gegeniiber den Untersuchungen
in Abs. 3.4.2 kein wesentlicher Unterschied. Die benutzbaren Tréger decken den grofiten Teil
der Untertrdager ab, so dafl nur ein geringfiigig verdndertes Verhéltnis von Kanallinge zu
Untertrageranzahl die Folge ist.

4.2.3 Feste Modulationsrate

Ubertragung ohne Water-Filling

Im Vergleich der Kapazitédten von 4- und 16-QAM fiir Cpp ra ohne Water-Filling bei R,, =1
ergeben sich leichte Vorteile fiir die 16-QAM. Zum Vergleich mit den verschiedenen Water-
Filling-Verfahren wird daher 16-QAM mit einer Coderate R, = 1/4 herangezogen.

Fester Untertrigeranteil

Die einfachste Art des Water-Fillings besteht darin, wie z. B. in [55] vorgeschlagen einen
festen Anteil der Untertrager, der abhéngig von den jeweiligen Kanalbedingungen ausgewéhlt
wird, zu benutzen und den Rest wegzulassen. Je nach betrachteter Kapazitét (Cy / Cpp) liegt
bei einer Modulationsrate von R,, = 1 das minimale E;/N, bei ca. 0-2dB. Entsprechend der
Kurve fiir E5/Ny = 0dB in Bild 4.2(a) betrigt der optimale Untertrégeranteil dann ¢ ~ 0.5.
In Verbindung mit einer 16-QAM als Modulationalphabet 148t sich das angestrebte R,, =1
mit einer Coderate von R. = 1/2 erreichen. Zur Auswertung werden also fiir jeden Kanal
die besseren 50% der Untertrager ausgewéhlt und zur Dateniibertragung genutzt.

Variabler Untertrigeranteil bei fester Modulationsrate

Soll der Anteil der Untertrédger bei festem R,, = 1 variieren konnen, so mufl man einen
anderen Parameter, z. B. die Coderate oder das Modulationsschema, entsprechend anpas-
sen. Als variabler Parameter wird hier die Coderate gewihlt. Das Modulationsschema (wie-
derum 16-QAM) bleibt fest. Tab. 4.2 zeigt die moglichen Coderaten in Verbindung mit
unterschiedlichen Punktierungsschemata und dazugehédriger Untertrigeranzahl. Mit R, =
R.myN, /960 = 1 ergibt sich R.N; = 240, die Coderate kann gem&f Tab. 4.2 zwischen 1/3
und 4/5, die Triageranzahl zwischen 300 und 720 varriieren. Das Vorgehen zur Auswahl einer
entsprechenden Kombination ist im Detail wie folgt:

1. Bestimmumg der vorldufigen Anzahl V;y der zu verwendenden Untertréger nach (4.15).
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| Coderate R, | Punktierungsschema Ny = 960/(myR.) |
0.333 (1/3) | 111 720
0.363 (4/11) | 111 111 111 110 111 111 111 101 660
0.375 (3/8) | 111 111 110 111 111 101 640
0.385 (5/13) | 111 110 111 101 111 624
0.400 (2/5) | 111 110 111 101 600
0.444 (4/9) | 111 110 101 110 111 101 111 101 540
0.455 (5/11) | 111 110 101 110 101 028
0.500 (1/2) | 110 101 480
0.556 (5/9) | 110 101 110 101 100 132
0.571 (4/7) | 110 101 110 100 101 110 101 100 420
0.600 (3/5) | 110 101 100 400
0.667 (2/3) | 110 100 101 100 360
0.714 (5/7) | 110 100 101 100 100 336
0.750 (3/4) | 110 100 100 101 100 100 320
0.800 (4/5) | 110 100 100 100 101 100 100 100 300

Tabelle 4.2: Kombination von Untertrigeranzahl und Coderate, R,, = 1, ausgehend von 960
maximal benutzbaren Tréigern bei 16-QAM-Modulation

2. Berechnung der ungefihren Coderate Ry = 960/(4Ny).

3. Auswahl der néichsten verfiigbaren Coderate R. aus Tab. 4.2, so dafl R. < Ry, bzw.
N; > Ny unter der Nebenbedingung R, min = 1/3.

Dieses Vorgehen ist allerdings nur begrenzt sinnvoll, da es zwar die Water-Filling-Vorgaben
fiir die Untertrédger beriicksichtigt, nicht jedoch die Datenrate entsprechend der Kapazitit
anpafit. Somit findet kein echtes Water-Filling statt.

Simulationsergebnisse

Fiir die Simulationen wird eine Code-Interleavertiefe (=Nettobitanzahl) von N, = N,N; =
8 - 960 = 7680 gewdhlt. Als Komponentencodes des Turbo-Coders dienen Faltungscodes
optimaler freier Distanz (OFD-Codes) der Rate 1/2 mit EinfluBlinge 5 und Polynomen 23
und 35 (oktale Darstellung) bei maximal 12 Iterationen zur Decodierung. Sie weisen fiir
Fading-Kanéle ein besseres Verhalten auf als die von Berrou et al. in [7] verwendeten Po-
lynome 21 und 37. Die Interleavertiefe der codierten Bits wird entsprechend der Codera-
te/Tréageranzahl angepafit. Ergebnisse zeigt Bild 4.7. Im Vergleich zur Verwendung aller
Tréger kann ein Gewinn von ca. 1.5dB erzielt werden. Dieser ist fast unabhénig davon, ob
eine Auswahl der Untertrager mit Coderatenadaption stattfindet oder nicht. Die zusétzlichen
Gewinne hierdurch betragen nur ca. 0.3 dB. Insgesamt ist dieses Ergebnis verglichen mit der
Kanalkapazitdt immer noch sehr unzureichend, da aufgrund der schwankenden , Leistung*
der Kanalimpulsantwort manche Bursts schon aufgrund der Kapazitiatsgrenze nicht fehlerfrei
iibertragen werden kénnen und dann in der Regel eine hohe Bitfehlerrate aufweisen.
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Bild 4.7: WS-Kanal, OFDM mit BICM/PD und Turbo-Codierung

4.2.4 Variable Datenrate

Bei konstanter Modulationsrate ist die Betrachtung von Water-Filling durch Tréger-Auswahl
im Fading-Kanal nur teilweise sinnvoll, da die Kapazitit des jeweiligen Kanals nicht in
Betracht gezogen wird. Stattdessen erscheint es giinstiger, die Modulationsrate in jedem
Burst so anzupassen, dafl; abhéngig von den gerade gegebenen Kanalbedingungen, jeweils
ein Maximum an Daten bei einer bestimmten Bitfehlerrate iibertragen werden kann. Hierfiir
dient die Kapazitit als Kriterium.?

Es sollen ebenfalls zwei Verfahren betrachtet werden. Zum einen wird nur die Anzahl der
Untertriager, die bei bestimmten Kanalbedingungen zu verwenden sind, anhand von (4.15)
ausgewahlt. Zum anderen soll zusétzlich versucht werden, die Leistung des gerade aktuellen
Kanals in die Adaption miteinzubeziehen.

Wird bei Bestimmung einer Bitfehlerkurve das mittlere E;/N, variiert, so fiihrte eine an
den Kanal angepafite Trigerbelegung zwangslaufig zu einer ebenfalls variierenden mittleren
Modulationsrate. Um die Vergleichbarkeit mit den bisherigen Ergebnissen zu gewéhrleisten,
wird daher bei vorgegebener mittlerer Modulationsrate zunéchst ein angenommenes SNRy =
Es/Ny bei R,, = 1 so bestimmt, da8 sich im Mittel die Modulationsrate R,, = 1 ergibt.
Dieses angenommene SNRy wird dann zur Bestimmung der zu verwendenden Untertréiger
beibehalten, auch wenn es mit dem tatséchlichen F/Ny nicht iibereinstimmt.

3Zwischen der Kapazitiit und der Bitfehlerrate bei festem Codier-/Modulationsschema besteht niherungs-
weise eine feste SNR-Differenz, die unabhiingig vom Kanal ist, vgl. [32].
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Variation der Untertrigeranzahl

Zum Erreichen einer Modulationsrate von R,, = 1 bendtigt man nach Bild 3.7 ein mini-
mal notwendiges Es/Ny von = 0.4dB, von dem zunichst als mittlerem SNR ausgegangen
wird. Mit (4.15) ist SNRy, = —1.6dB, woraus aufgrund von (3.27) fiir den vorldufigen
Untertréageranteil

—10—2/10

co=1—Fp(p=—-2[dB]) =e =0.532 (4.17)

folgt.* Mit R, = coR.m, erhiilt man bei 16-QAM die zugehérige vorliufige Coderate von
1

mgCo

RCO =

= 0.47. (4.18)

Man wahlt wiederum eine einfach zu realisierende Coderate R. =~ R., z. B. R. = 0.5,
woraus als korrigierter Untertrageranteil ¢ = 0.5 folgt. Wegen der Korrektur von Coderate
und Untertrageranteil ist eine Anpassung des minimalen Untertrager-SNRs notwendig. Mit
(4.11) erhélt man ein SNRyn = Smin/02, das statt 2dB jeweils um

Smin/o_n

101og;, (W) [dB] = 101log,(— In0.5) [dB] = —1.59 [dB] (4.19)

unter dem gerade aktuellen mittleren E, /Ny liegen muf. Zur Ubertragung withlt man dann
alle Untertrager [ € Ny mit SNR.(l) > SNRy,, aus. Hierdurch ergibt sich bei Rayleigh-
Verteilung der Untertrédgeramplituden dann gerade die entsprechende mittlere Modulations-
rate R,, = 1.°

Variation von Untertrigeranzahl und Coderate

Die adaptive Tragerauswahl des vorigen Abschnitts garantiert noch keine Ausnutzung des
Kanals geméfl der vereinfachten Water-Filling-Regel, da (4.15) nur als Anhaltspunkt fiir
die Trégerauswahl herangezogen wurde. Die aktuelle Kanalkapazitéit bleibt jedoch unbe-
riicksichtigt. Um das F;/Ny des aktuellen OFDM-Symbols miteinzubeziehen, wird — unter
Beibehaltung der Annahme eines bestimmten SNRy — wie folgt vorgegangen:

1. Man bestimmt die vorldufige Anzahl Ny der zu verwendenden Untertriger anhand der
vereinfachten Regel (4.15).

2. Gleichzeitig berechnet man aufgrund der Leistung der Kanalkoeffizienten das auf Basis
von SNR angenommene SNR, ( des aktuellen Bursts. Ausgehend von einer ungefahren
Rayleigh-Verteilung der Untertrigeramplituden wird mit Hilfe einer Kapazitéatskurve
fiir Cppwrs (vgl. Bild 4.3(b)%) die Kapazitit des Bursts abgeschitzt und als aktuelle
Modulationsrate R, festgelegt.

4Nach (4.15) erhélt man fiir ein mittleres Es/Ny < 2dB immer eine Rate von ¢ = 0.532, da durch (4.15)
der Abstand zwischen dem F; /Ny und dem minimalen Untertriger-SNR auf 2 dB festgelegt wurde.
SWollte man weiterhin von der vereinfachten Regel nach (4.15) ausgehen, so bedeutete dies ein angenom-

menes SNRy = 1.59dB, da auf dieser Basis dann alle Tréger verwendet wiirden, die iiber 0 dB liegen.
6Bild 4.3(b) zeigt die Kapazitiiten fiir 4-/256/16384-QAM, hier ist die Kurve fiir 16-QAM heranzuziehen.
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3. Bei festem Modulationsalphabet (16-QAM, m, = 4) mufl die Coderate entsprechend
angepafit werden. Als ungefihre Coderate ergibt sich
RN
Ry = = (4.20)

qutO

4. Man wahlt aus Tab. 4.2 die ndchstkleinere, einfach durch Punktierung zu erzeugende
Coderate R. < Ry (bzw. R.=1/3 wenn R,y < 1/3).

5. Man bestimmt aufgrund von R, die korrigierte Anzahl der Untertriger

Ny = L N J | (4.21)

mq Rmo

6. Die korrigierte Anzahl N;; der Untertrager wird ggf. noch geringfiigig abgedndert, so
daf fir den endgiiltigen Wert N; die Anzahl m,N; der Bruttobits (nach der Punktie-
rung) eines OFDM-Symbols ein ganzahliges Vielfaches der Anzahl der ,,1“-Werte des
zur Coderate R, gehorenden Punktierungschemas (vgl. Tab. 4.2) ist. Dies ist aus prak-
tischen Gesichtspunkten notwendig, damit das gerade aktuelle Punktierungsschema
vollstéindig ausgefiihrt wird.”

Das zum Erreichen eines bestimmten R,, anzunehmende mittlere SNRy ist bei diesem Schema
nicht analytisch bestimmbar und wird daher empirisch ermittelt. Fiir die angestrebte mittlere
Modulationsrate R, = 1 liegt es bei SNRy ~ 0.95 dB.

Bei beiden Verfahren mit variabler Datenrate gibt es keine feste Zuordnung zwischen den N,
uncodierten Bits und bestimmten Modulationssysmbolen. Im Fall der Coderatenanpassung
wechselt die Coderate sogar innerhalb eines Bursts von N, uncodierten bzw. N, codierten
Bits.

Bild 4.8 zeigt den Unterschied mit und ohne adaptiver Anpassung der Datenrate an die Ka-
nalbedingungen. Schon mit der vereinfachten Methode, d.h. nur durch Variation der Anzahl
der verwendeten Untertréger, ergibt sich ein Vorteil gegeniiber der nicht optimierten Varian-
te von ca. 7dB bei BER=10"%. Versucht man, adaptiv auch noch die Modulationsrate gemf
der mittleren Leistung der Kanalkoeffizienten anzupassen, erhélt man einen weiteren Gewinn
von ca. 2dB. Beziiglich der berechneten Kapazititsgrenze von Ey/Ny = 0.5dB, giiltig fiir
16-QAM und BICM/PD mit vereinfachtem Water-Filling iiber den Rayleigh-Fading-Kanal,
liegt man bei BER=10"% noch ca. 2.5dB von der Kapazitiitsgrenze entfernt.

Vergleich mit einem Frequency-Hopping System

Die schlechte Effizienz bei fester Modulationsrate ist in der Hauptsache auf wenige Bursts
mit recht hoher Bitfehlerrate zuriickzufiithren, bei denen der Kanal eine fehlerfreie Ubertra-
gung mit der gewéhlten Datenrate nicht erlaubt. Abhilfe kann hier z. B. ein im Verhéltnis zur

"Eine teilweise Ausfithrung des Punktierungsschemas wiirde die Simulation und wahrscheinlich auch eine
praktische Implementierung unnétig komplizieren.
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Bild 4.8: Vergleich von Verfahren mit und ohne variabler Datenrate

Kohérenzzeit des Kanals sehr langes Interleaving schaffen. Symbol-by-Symbol-Schétzung des
Kanals vorausgesetzt, kann die Tréagerfrequenz und folgerichtig der Kanal nach jedem OFDM-
Symbol sprungartig wechseln. Deshalb soll ein Vergleich des Verfahrens der adaptiv ange-
paBten Modulationsrate mit einem System stattfinden, das, wie in Abs. 3.4.2 angenommen,
nach jedem OFDM-Symbol die Tragerfrequenz wechselt. Hierdurch wird die Schwankung
der mittleren Bitenergie eines mehrere OFDM-Symbole (und somit auch mehrere Kanile)
umfassenden Codewortes geringer. Nachfolgend wird als Interleaving-Faktor (IL-Faktor) die
Anzahl der ausgewiirfelten Kaniile pro Codewort bezeichnet.®

Bild 4.9 zeigt den Vergleich der BER des Systems mit variabler Modulationsrate gegeniiber
fester Modulationrate bei unterschiedlichen IL-Faktoren. Um ungefihr dieselben Ergebnisse
wie mit adaptiver Modulationsrate zu erreichen, ist ein sehr grofler Interleaving-Faktor not-
wendig. Ein solcher ist in der Praxis jedoch aufgrund des erheblichen Speicherplatzbedarfs
und der erhohten Verzogerungszeit kaum realisierbar.

Da hier immer von einem sich sprungartig éndernden Kanal ausgegangen wurde, miifite bei
Verzicht auf Frequency-Hopping das notwendige Interleaving sogar um den IL-Faktor langer
sein als die Kohérenzzeit T,,, des Kanals. Andererseits setzt OFDM einen fiir die Dauer
eines OFDM-Symbols zeitinvarianten Kanal voraus. Das System wird normalerweise so aus-
gelegt, dafl T, > Ty gilt. Beide Forderungen widersprechen einander, so dafl in der Praxis
eine gute Ausnutzung des Kanals durch ausreichend langes Interleaving ohne Frequency-
Hopping nicht moglich erscheint. Frequency-Hopping setzt wiederum schnell einschwingende
Lokal-Oszillatoren voraus. Die Einschwingdauer solcher Oszillatoren liegt jedoch im Millise-

8Fiir die Bestimmung der nachfolgenden Kurven wurde die Linge des Turbo-Interleavers verindert. Es ist
allerdings auch ohne Performanceverlust moglich, die Léange des Bit-Interleavers nach der Turbo-Codierung
zu vergrofern, da weniger die Effizienz des Turbo-Codes, als die Schwankung des F;/Ny pro Codewort die
Bitfehlerrate bestimmt.
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Bild 4.9: Vergleich von  adaptiver =~ Wahl der Modulationsrate mit langem
Interleaving /Frequency-Hopping

kundenbereich [44]. Deshalb ist es bei Symboldauern im Mikrosekundenbereich, wie sie bei
hochbitratigen OFDM-Systemen typischer vorkommen [62][27], in keinem Fall effektiv, nach
jedem OFDM-Symbol die Tragerfrequenz zu wechseln.

Als weiteres Argument gegen langes Interleaving konnen sich im Fall der Anwendung von
OFDM fiir WLAN-Systeme (Wireless Local Area Network) die Protokollvorgaben erweisen.
Hierbei kommt es normalerweise nicht auf die Bitfehlerrate, sondern auf die Paketfehlerrate
an. Lange Datenpakete fithren bei vergleichbarer BER zu einer gréfSeren Paketfehlerrate, so
daBl der Gewinn durch das lange Interleaving wieder verloren ginge. Ein einzelnes falsches Bit
pro Paket bedingt normalerweise schon eine wiederholte Ubertragung des gesamten Paketes.
Umgekehrt 148t sich bei kurzen Rahmen mit einer entsprechend niedrigeren Paketfehlerrate
eventuell trotz schlechterer Bitfehlerrate effektiv ein hoherer Datendurchsatz erzielen.

Insgesamt erscheint daher die adaptive Anpassung an die jeweiligen Kanalbedingungen als
die einzig sinnvolle Moglichkeit, einen Fading-Kanal mit OFDM-Ubertragung hinreichend
effektiv zu nutzen. Allerdings bleibt offen, ob eine ausreichend gute Nutzung des Kanals
auch ohne Water-Filling und nur durch Anpassung der Modulationsrate moglich ist. Unter-
suchungen hierzu werden in Kap. 5 vorgenommen.
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5.1 Einleitung

Die bisherigen Ergebnisse beruhen samtlich auf der Annahme eines idealisierten Ubertra-
gungssystems, wie es in Abs. 2.3.1 vorgestellt wurde. Nachfolgend sollen die zuvor gewon-
nenen Erkenntnisse anhand eines praktischen OFDM-Systems unter Beriicksichtigung realer
Ubertragungsbedingungen, wie z. B. Frequenz- und Zeitoffset, Fading-Kanal und Kanal-
Schitzung verifiziert werden. Hierfiir wird exemplarisch das Hiperlan/2-System [27] betrach-
tet.

Mogliche Verbesserungen durch die Ergebnisse in Kap. 3 und Kap. 4 ergeben sich fiir die
Auswahl von Modulation und Coderate sowie durch die — in Hiperlan/2 nicht vorhandene
— Anwendung von Water-Filling. Zum Beispiel weisen verschiedene Modi des Hiperlan/2-
Standards im Widerspruch zu den Resultaten des Abs. 3.4 eine hohe Coderate in Verbindung
mit einem kleinen Modulationsalphabet auf, was auch tatséchlich zu einer schlechten Effizienz
im Fading-Kanal fiihrt [45].

5.2 Systemiiberblick Hiperlan/2

Bei Hiperlan/2 [27] handelt es sich um den vor kurzem verabschiedeten ETSI-Standard zur
drahtlosen Indoor-Kommunikation. Die Dateniibertragung (physikalische Schicht) beruht auf
BICM-OFDM. Als Code findet der Standard-Industrie-Faltungscode mit Polynomen 133 und
171 (oktal) Verwendung, und als Modulationsalphabete kommen BPSK, QPSK, 16-QAM
sowie 64-QAM in Verbindung mit einer N-DFT!, N = 64, bei insgesamt N;, = 52 belegten
Untertrédgern zum Einsatz. Davon sind NV, = 48 fiir Daten und NV, = 4 als Piloten vorgesehen.
Die Menge der Pilottragerindizes ist N, = {—21,—7,7, 21}, die Menge der Datentrigerindizes
N, = Z%,5 \ (N, U{0}). Somit ist Ny, = Z?%; \ {0} = N, UN,, als Menge aller verwendeten
Trégerindizes gegeben. Zusétzlich zu den in jedem OFDM-Datensymbol vorhandenen Piloten
werden auch vollstdndige OFDM-Symbole nur zu Trainings- und Synchronisationszwecken
in den Datenstrom eingefiigt.

Hiperlan/2 belegt pro Kanal bei einer Abtastzeit von 50ns und einem Kanalraster von
20 MHz eine Bandbreite etwas iiber 16 MHz. Mit einem zyklischen Préfix von Ng = 16
Abtastwerten betréigt die Dauer eines OFDM-Symbols 4 pus = 1.257,. Nimmt man eine ma-
ximale Bewegungsgeschwindigkeit der Teilnehmer von v = 10km/h an, so erhélt man als

! Abweichend von der Definition in Abs. 2.1 wird der Definitionbereich der DFT beziiglich der zeitlichen
Abtastwerte in diesem Kapitel anlehnend an den Hiperlan/2-Standard zu Z(J)V ~1 gewihlt.
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groben Schéitzwert der minimalen Kohérenzzeit des Kanals

c

Teor = 1/ famax = o = 18.9ms, (5.1)

mit der Lichtgeschwindigkeit ¢ = 3-10® m/s und der maximalen Trégerfrequenz f. = 5.7 GHz.

Hieraus ergibt sich im ungiinstigsten Fall ein Verhéltnis von Kohérenzzeit zu erweiterter
OFDM-Symboldauer von ungefédhr

Tcoh
1.25T,

~ 4700 (5.2)

Der Kanal kann daher bei Hiperlan/2 fiir die Dauer einiger OFDM-Symbole als zeitinvariant
angesehen werden, und es ist ausreichend, nur gelegentlich eine Kanalschétzung vorzuneh-
men, die dann fiir mehrere OFDM-Symbole Giiltigkeit hat. Als problematisch erweist sich
dabei die zunehmende Abweichung der Referenzphase durch den Restfrequenzoffset. Die vier
in jedem OFDM-Symbol eingefiigten Pilottrager kénnen zur Korrektur dieses Restphasen-
offsets eingesetzt werden.

Weiterhin mufl eine zuvor vorgenommene Kanalschidtzung im Falle adaptiver Modulation
als Grundlage fiir die Parameterberechnung des néchsten zu sendenden Bursts dienen. Die
hierfiir zulédssige maximale Verzogerung T, betrégt nach [33] ca. T, &~ 0.01 Ti,p, so daB ein
Burst von maximal 47 OFDM-Symbolen fiir die Riickkopplung vertretbar ist.

Die als Grundlage fiir die Simulationen dienende Gesamtstruktur des Hiperlan/2-Systems
zeigt Bild 5.1. Hierbei sollen nicht alle Aspekte von Hiperlan/2 dargestellt bzw. untersucht
werden. Stattdessen wird versucht, mit Hilfe der wesentlichen Elemente der physikalischen
Schicht (OFDM-Modulationsverfahren, Pilottrégerplazierung, Trainingssymbole, Kanalmo-
delle, etc...) sowie basierend auf den Ergebnissen von Kap. 3 und Kap. 4 Méglichkeiten zur
Verbesserung des Systems zu finden.

5.2.1 Sender

Codierung/Punktierung, Interleaving und Modulation

Die Modellierung von Codierung, Punktierung, Interleaving und Modulation erfolgt anhand
der Vorgaben des Standards [27]. Die vorgeschlagenen Verbesserungen werden in Abs. 5.3.2
und Abs. 5.3.3 néher erlautert.

Sende- und Empfangsfilter

Der Hiperlan/2-Standard erfordert nur relativ schwach abfallende Sendefilter. Das Sendesi-
gnal mufl dabei an der Frequenz des duflersten Triagers des benachbarten Kanals nur um ca.
20 dB abgefallen sein. Um Nachbarkanalstérungen auszuschlielen, wurde abweichend von den
Anforderungen der Hiperlan/2-Spezifikation festgelegt, dafl dieser Abfall mindestens 40 dB
betragen soll. Erreicht wird dies durch eine Kombination aus Uberabtastung in Verbindung
mit einer 2N-IDFT am Sender (Erweiterung durch Nullen an den Réndern des Spektrums)
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Bild 5.1: Hiperlan/2-Ubertragungsmodell
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und dem Einsatz eines IIR-Butterworth-Filters sechster Ordnung mit Ubertragungsfunktion
(Z-Transformierter)

Ho(2) = 0.000422 + 0.002533z" 4+ 0.0063332 24
=T 1.0000 — 3.4759271 4 5.375122—
+0.00844527°% + 0.0063332~* + 0.00253327° + 0.0004222°

—4.6305273 + 2.32202=% — 0.63862 > 4 0.07492—6

(5.3)

Die Ubertragungsfunktion H., ;. (z) bezieht sich dabei auf die Modellierung mit der vierfachen
Rate (=1/12.5ns), vgl. Abs. 5.2.2.

Rahmenstruktur

Der Hiperlan/2-Standard sieht eine Vielzahl von Moglichkeiten fiir die Burststruktur und
die Verwendung unterschiedlicher Trainingssequenzen vor. Da nicht alle Kombinationen un-
tersucht werden kénnen, wird beispielhaft eine Implementierung gewéhlt, bei der die Trai-
ningssequenz C gefolgt von einem Block von je Ny = 16 OFDM-Symbolen benutzt wird.
Diese Anzahl rechtfertigt einerseits den erhohten Signalisierungsaufwand, der durch die Ver-
wendung einer adaptiven Modulation entsteht, andererseits ist sie noch konform mit der
Bedingung fiir die maximale Verzogerung zwischen der Auswertung des Kanalprofils und
dessen Verwendung zur Bestimmung der Parameter des néchsten Bursts (maximal ca. 47
OFDM-Symbole, s.o.).

5.2.2 Kanalmodell

In Anlehnung an die Spezifikationen in [28] wird als ,durchschnittliches* Kanalmodell das
Modell C mit einer mittleren Leistungsverzogerung von 150 ns ohne Sichtverbindung (NLOS,
Non-Line-of-Sight) mit klassischem Jakes-Dopplerspektrum [42, Kap. 1] implementiert. Zur
Simulation des Kanals findet dabei den Ansatz aus [52, Kap. 11.3] Anwendung, bei dem
die Kanalkoeffizienten zu festen Zeitpunkten liegen und eine Rayleigh-verteilte Amplitude
mit einer AKF geméaf3 der Fourierriicktransformierten des Dopplerspektrums aufweisen. Da

Leistung [dB] -33|-36(-1.0| 0.0 |-09| -1.7 | -26 | -1.5 | -3.0
Verzogerung/12.5 ns 0 1 2 4 6 9 11 14 18
Leistung [dB] -4.01-59|-53|-791]-94|-13.2 | -16.3 | -21.2
Verzogerung/12.5ns | 22 | 26 | 32 | 39 | 50 | 58 70 84

Tabelle 5.1: Angepafites Leistungsverzogerungsprofil fiir das Kanalmodell C nach ETSI

in [28] die Kanalabtastwerte in einem Raster von 10ns spezifiziert sind, die Modellierung
jedoch auf der vierfachen Abtastrate stattfinden soll, miissen geringfiigige Anderungen vor-
genommen werden. Um in etwa das gleiche Leistungsverzdgerungsprofil zu erhalten, werden
die Kanaltaps unter Beibehaltung der spezifizierten Leistung auf den jeweils néchsten Kanal-
tap des 12.5-ns-Rasters abgebildet. Zeitlich zusammenfallende Werte addiert man beziiglich
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der Leistung. Das so entstehende und fiir die Untersuchungen benutzte Verzégerungerungs-
profil ist in Tab. 5.1 dargestellt. Die Verzogerungswerte reichen teilweise {iber das Guard-
Intervall hinaus. Da keine Entzerrung vorgenommen wird, fithrt dies bei der Demodulation
des OFDM-Signals zu einem Error-Floor, vgl. Anh. B.4.

Signalleistung

In Abs. 2.3.2 wird begriindet, dafl das durchschnittliche Signal-Rausch-Verhéltnis SNR,. auf
den interessierenden, mit Daten belegten Triagern in ungefihr mit dem FE,/Ny am Empfin-
gereingang iibereinstimmt. Daher werden die Begriffe nachfolgend synonym verwendet.

Im Unterschied dazu wird, sofern notig, das fiir den n-ten Burst geschitzte SNR. néhe-
rungsweise bestimmt, indem man auf Basis der Kenntnis des SNR. und der geschétzten
Untertriageriibertragungskoeffizienten H(l) nach Abs. 5.2.3

SNR. [dB] = SNR, [dB] + 10log, (Ni > |f1(z>|2> [dB], (5.4)

tlen,

bildet, wobei die Koeffizienten des Fading-Kanals immer so gewahlt werden, dafl fiir die
Schitzwerte H (1)

1 a 2
E (ﬁ > H()] ) =1 (5.5)

tlen,

gilt, wenn das Rauschen vernachlissigbar gering ist.

5.2.3 Empfangerstruktur

Ebenfalls in Bild 5.1 ist der Vorschlag einer Empfangerstruktur fiir Hiperlan/2 enthalten.
Die Optimierung der Komponenten eines solchen Empfangers ist vielfach beschrieben wor-
den (vgl. z.B. [66]) und soll daher nicht Gegenstand dieser Arbeit sein. Die angewandten
Techniken sind teilweise aus der Literatur bekannt, teilweise auch empirisch und bieten eine
Moéglichkeit zur Implementierung an, auf der die folgenden Untersuchungen basieren.

Der innere OFDM-Empfinger gliedert sich in Frequenzkorrektur, zeitliches Tracking, Kanal-
schiatzung und, separat fiir jedes OFDM-Symbol, eine anschlieende Referenzphasenkorrek-
tur zur Kompensation des Restfrequenzoffsets. Es wird davon ausgegangen, daf eine zeitliche
Grobsynchronisation bereits stattgefunden hat, so dafl die zeitliche Lage der Signale bis auf
wenige Abtastwerte bekannt ist.

Empfangsfilter

Als Empfangsfilter wird, wie zumeist iiblich, das gleiche Filter wie das Sendefilter gewé&hlt,
vgl. Abs. 5.2.1.
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Frequenzkorrektur

Die Frequenzkorrektur beruht auf einem von Moose verdffentlichten Verfahren [53]. Hierzu
wird die Trainingssequenz C benutzt [27, Abs. 5.7], die aus einem zweieinhalb Mal gesendeten
OFDM-Symbol mit Tragern S¢(l) # 0 fiir [ € Ny, besteht. Der Empfinger bildet aus den
entsprechenden Empfangswerten r/.(k), k € Z}*°, im Zeitbereich, mit %, (i) = /(32 + 1)
und 75 (7) = r(96 + i), i € Z5, die DFT

R{4(1) = DFTeu{r¢q(k)} bzw. Rea(l)” = DFTea{riq(k)} . (5.6)

Mit Hilfe von R, und R{., berechnet der ML-Ansatz nach [53] den Schétzwert € fiir die auf
den Untertragerabstand normierte Frequenzabweichung € = Af/ fs.,

2 ien,, Im{RE, (D REY()}
2ien,, Re{RE(DRE (D} )
Dabei geht man von einem nichtkorrigierten Frequenzoffset ¢ = Af/f,. < 0.5 aus.? Der

Schatzwert ist erwartungstreu, und die Varianz des verbleibenden Frequenzoffsets €, = € — ¢
betragt

(5.7)

€ = — arctan
27

1 Ny 1
(27)2 B, Ny
Fiir den AWGN-Kanal stimmen die theoretischen Werte der Varianz gut mit den durch
Simulation gefundenen Werten iiberein. Nach [53] ist das Verfahren auch bei Mehrwegeaus-
breitung optimal. Simulationen zeigen allerdings, dafl die Werte fiir crfr dann ca. um den
Faktor 1.5 hoher liegen.

Nach Bestimmung der Frequenzabweichung é gemé$ (5.7) werden die unkorrigierten OFDM-
Symbole, d. h. Pilotsymbole (k) und Datensymbole ! (k), eines Bursts im Zeitbereich mit
dem Faktor e 127/ multipliziert, es entstehen (k) und 7/ (k), vgl. Bild 5.1.

ol =E((€—¢)?) = (5.8)

ICI-Einflufl des verbleibenden Frequenzoffsets

Der Restfrequenzoffset ¢, fithrt am Empfanger zu einer Multiplikation der Abtastwerte mit
den Faktoren g(k) = e */N Das DFT-transformierte Empfangssignal wird daher mit

gl m(n—cr) sin(m(n —€,))

Q(n) = DFTx{q}(n) = Z pi2merk/N (—j2mkn/N _ jErgme 2D T ) (5.9)

k=—N/2 sin (ﬂnT_erU
zyklisch gefaltet. Hierdurch entsteht Interkanalinterferenz (Inter-Channel-Interference, ICI).
Fiir das entsprechende Signal-Interferenz-Verhéltnis (Signal-to-Interference-Ratio, SIR) er-
gibt sich

SRy — E(An)H(n)QO)F) _ (5.10)
N/2-1
E V:_ZN/Q An—v)H(n —v)Q(v)

2Dies ist geringfiigig unter der im Standard vorgesehenen maximalen Abweichung, eine solche kann aber
mit Hilfe der Trainingssequenz B leicht auf einen Wert € < 0.5 korrigiert werden.
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Mit der angenommen Unabhéngigkeit von A(n) und H(n), sowie E (A(n)) = 0 und
E (A(n1)A(ny)) = 0 vereinfacht sich (5.10) zu

2

sin(me,)
Q) sin("% )
SIRicre, = Nj2 1 = N1 ‘ 5 (5.11)
> olRwP Y |
v=—N/2 v=—N/2 Sm( N )
v#0 v#0

und 148t sich weiterhin fiir ¢, < 1 und N > 1 durch
3

SIRICI,eT - 7]_2—61% (512)
anndhern. Das Resultat in (5.12) stimmt nach [19, Kap. 4.2][66] gut mit der Wirklichkeit
tiberein. In (5.10) wurde die Belegung aller Triiger angenommen, was in realen Systemen
normalerweise nicht der Fall ist. Die ICI fallt dadurch in realen Systemen etwas niedriger aus,

und sie ist auch in geringem Mafle abhéingig von der Position des betrachteten Untertrigers.

Bildet man im Nenner von (5.11) den Erwartungswert beziiglich des Restfehlers der Fre-
quenzschitzung, so erhélt man mit (5.8) als mittleren Storterm

_ N2n202
[Cl= e (5.13)
3
und somit ein mittleres SIRjcg
3 B,
SIRICI == 77_2—0_627« = 12thﬁo, (514)
das bei Ny, = 52 Tragern um
10log;(12Ny,) [dB] ~ 28 [dB] (5.15)

iiber dem SNR liegt und somit vernachléssigbar ist. Die im Fading-Kanal auftretende ge-
ringfiigige Verschlechterung spielt dann ebenfalls keine Rolle.

Zeitliche Feinsynchronisation

Zur zeitlichen Feinsynchronisation wird ebenfalls die Trainingssequenz C verwendet. Die
zeitliche Lage des OFDM-Bursts soll dabei zuvor mittels Grobdetektion bis auf wenige Ab-
tastwerte genau bestimmt worden sein. In diesem Fall kann die Kanalimpulsantwort mit Hilfe
der Methode des minimalen quadratischen Fehlers (Least-Square-Ansatz, LS) geschétzt wer-
den [37]. Hierzu wird eine maximale Linge der Impulsantwort von L; = 32 Abtastwerten
angenommen, bei einer Lange No = 160 der nicht iiberabgetasteten Trainingssequenz C mit
Zeitbereichsfolge si.. Basierend auf der Modellierung

Ah+n=d, (5.16)
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wobei
s (Ln—1)  s¢ (L —2) s¢(0)
s (Ln)  s¢ (Lp—1) s¢ (1)
A= ,
s¢' (Ne—=1) sg'(Ne —2) s¢ (Ne = Ln)
h*(0) ng (Lp — 1) re (Ly — 1)
h*(1) e (Ln) re (L)

|
Il

I3
I

|
I

. )

h*(Ln —1) e (Ne —1) re (Ne — 1)

mit der Empfangssequenz 7, an der Stelle der Sendesequenz s;., dem zugehorigen Rauschen
ne (vgl. Bild 5.1) und der Kanalimpulsantwort h gegeben ist, 148t sich die LS-Schétzung der
Kanalimpulsantwort unter Verwendung der Pseudoinversen Ap = (A" A)~' A" durchfiihren
[37]. Die geschitzte Kanalimpulsantwort h ergibt sich dann zu?

h=Apd. (5.17)

Davon ausgehend, dafl eine grobe Zeitsynchronisation zuvor stattgefunden hat, liegt der
wesentliche Anteil der Kanalimpulsantwort innerhalb von ﬁ, und es werden von den L; = 32
berechneten Koeffizienten diejenigen als Impulsantwortfolge der Lénge L = 16 ausgewéhlt,
die die grofite ,,Leistung” besitzen, d. h.

5 hlk +1] fiir k € Z{°
(k) = { ble+dl fux k< 2, (5.18)
fiir dasjenige 1 € Z}?, das
16
Py(i) = |hlk + ]| = max (5.19)
k=0

erfiillt. Die OFDM-Symbole werden dann aus der Empfangsfolge entsprechend ausgeschnit-
ten.

Kanalschitzung im Frequenzbereich

Zur optimalen Kanalschétzung im Sinne des minimalen mittleren quadratischen Fehlers miif3-
te eine zweidimensionale Wiener-Filterung in Zeit- und Frequenzrichtung vorgenommen wer-
den [39]. Aufgrund der im Vergleich zur OFDM-Symboldauer langen Kohérenzzeit ist es
ausreichend, nur einmal pro Burst eine Kanalschitzung fiir alle Untertrager durchzufiihren.

3Nach [37] ist die Varianz der Schitzung h nur dann minimal, wenn der Rauschvektor n einem mittel-
wertfreien, weiflen Zufallsprozef§ entstammt. Durch die Empfangsfilterung ist diese Voraussetzung hier nicht
gegeben. Fiir die praktische Bestimmung der zeitlichen Lage des OFDM-Symbols erweist sich die genannte
Schitzmethode jedoch als ausreichend.
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Hierzu dient wiederum die Trainingssequenz C. Die in jedem Symbol vorhandenen 4 Pilottra-
ger sind fiir eine Kanalschéatzung im Frequenzbereich nicht ausreichend und werden lediglich
zur nachtriglichen Referenzphasenkorrektur benutzt.

Prinzipiell wiirde es geniigen, als Schiitzwert der Ubertragungscharakteristik eines bestimm-
ten Untertragers den zugehorigen Untertriger der Trainingssequenz C zu verwenden. Aller-
dings ist die Effizienz dieses Verfahrens nicht besser als die differentieller Modulation. Das
Rauschen der Schétzung geht dann in vollem Umfang in das Ergebnis ein, und die Bitfehler-
kurve verschlechtert sich gegeniiber einer idealen Schétzung um ca. 3dB. Man sollte daher
nach Moglichkeit immer mehrere Tréger der Trainingssequenz in die Schitzung miteinbezie-
hen.

Bei einer mittleren Leistungsverzogerung von 150 ns des Kanalmodells C ergibt sich eine
Kohérenzbandbreite von

Beon ~ 1/150 s ~ 6.7 MHz =~ 20, . (5.20)

Diese ist grofl im Vergleich zum Untertrigerabstand. Infolgedessen sollte sich die Kanal-
charakteristik benachbarter Untertrdager nicht allzusehr unterscheiden, und es ist mdglich,
benachbarte Untertriager ebenfalls zur Kanalschétzung heranzuziehen. Dariiber hinaus wird
als Trainingssequenz C das gleiche OFDM-Symbol zweieinhalb Mal gesendet (inklusive zyk-
lischer Erweiterung). Es stehen also zwei unabhingige DFT-transformierte Symbole fiir die
Schétzung zur Verfiigung.

Mit den in der Frequenz und in der Zeit korrigierten Abtastwerten r¢q (k) = r¢(32 + k) und
T’CQ(]{J) = Tc(96 + k’), k € Zgg und RCl(l) = DFTN{ch(kJ)} bzw. RCQ(Z) = DFTN{TCQ(I{?)}
bildet man als Schitzwert der Ubertragungscharakteristik des [-ten Untertrigers

oy b (R(n(l — 1) + Reo(l — 1) n Rea(l) + Reo(l) | Roa(l+1) + Reo(l + 1))

H(l) = 6 Sc(l—1) Se(l) Sc(l+1)
(5.21)
fiir alle I € Ny,. Ausnahme hierbei sind Randtréger (Index: -26,-1,1,26), die nur einen Nach-
barn haben und bei denen deshalb nur 4 Tréger in die Schétzung eingehen kénnen.

Durch die Mittelwertbildung verringert sich das Rauschen entsprechend um den Faktor 1/6.
Die durch die Kanalschédtzung verursachte Verschlechterung des effektiven SNRs liegt dann
bei

10log,y(1 4+ 1/6) [dB] = 0.67 [dB] . (5.22)

Einflufl und Korrektur der verbleibenden Phasendrift

Bei einem Restfrequenzoffset von €, ergibt sich ein Restphasenfehler ¢, = 1.25-27e, zwischen
zwei OFDM-Symbolen,* bzw. eine Standardabweichung von

0y, = 1.25- 270, (5.23)

was z. B. bei E;/Ny = 10dB einem Winkel von 180°/7 - 0, ~ 3.1° pro OFDM-Symbol ent-
spricht, so daf} es zu einer Referenzphasenverschiebung in der Gréflenordnung dieses Wertes

4Der Faktor 1.25 riihrt von der zyklischen Erweiterung um 25% her.
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kommt. Die Abweichung fiithrt schon bei einem Burst von nur wenigen OF DM-Symbolen zu
Fehlern und bedarf daher der Korrektur. Hierfiir kann man die vier in jedem Symbol vor-
handenen Pilottriager S, ,({) (vgl. Bild 5.1) benutzen. Analog zur Frequenzschitzung (5.7)
erhélt man fiir das n-te OFDM-Symbol eines Bursts, n € Zy* ', mit R, (1) = DFTy{r,(k)}
den Schitzwert®

Rn(l) £y«
Sies, S {50

$p = arctan ) 7 (5.24)
2 teny, R { S *U)}
und analog zu (5.8) ergibt sich fiir die Varianz des Phasenoffsets®
Ny 1
2 0
0l =—=—. (5.25)
14 Eg N,

Diese ist unabhéngig vom zeitlichen Abstand des n-ten OFDM-Symbols zum Referenzsym-
bol. Fiir kleine Restphasenoffsets Ay, = ¢, — ¢, kann die Schwankung der Phase néihe-
rungsweise in eine Amplitudenstérung des Empfangssignals

AR,

n

= tan Ap, ~ Ag, (5.26)

mit Varianz
s Ny 1

UQARn/Rn % = BN (5.27)
s {Vp

umgerechnet werden. Somit liegt die durch Phasenoffset verursachte Stérung nur um den
Faktor 1/N, = 1/4 unter dem urspriinglichen Rauschen. Wird statistische Unabhangigkeit
der beiden Storeinfliisse vorausgesetzt, so beinhaltet dies eine Erhhung des Rauschens und
somit einen SNR-Verlust von

10108, (1 + i) (dB] = 0.97 [dB] (5.28)

nur aufgrund des Phasenfehlers, was unverhéltnisméflig hoch erscheint. Eine Verbesserung
148t sich erzielen, wenn man die Schétzwerte aller OFDM-Symbole miteinbezieht.

Bei einem Restfrequenzoffset von ¢, ergeben sich Phasenoffsets fiir ¢,, von’

on = 2me, (1.4 +n). (5.29)

Nimmt man vereinfachend an, da§ der Restphasenfehler Ay, gauBverteilt ist® und die ein-
zelnen ¢, unabhiingig voneinander sind,? so fiihrt die Minimierung des Rauschens durch

Die Arcustangensfunktion ist hier so zu verstehen, daf auch fiir groBe Winkelabweichungen ¢,, der richtige
Winkel berechnet wird. Dies ist auch bei |@,,| > 7 moglich, weil man davon ausgehen kann, daf} sich ¢,, und
Yn—1 nur geringfiigig unterscheiden (,,Tracken“ der ¢,,).

5Da die Berechnung des Phasenoffsets auf einer genau geschitzten Kanalimpulsantwort statt auf einem
Einzelwert beruht, sollte die Varianz tatséchlich noch etwas geringer sein.

"Der Term 1.4 erklirt sich aus der Mittelung bei der Kanalschitzung in (5.21), deren Schétzwerte in (5.24)
dann zur Phasenoffsetschitzung verwendet werden. Der Abstand der zeitlichen Mitte zwischen den beiden
zur Kanalschitzung verwendeten OFDM-Symbolen und dem ersten Datensymbol betrégt gerade 1.47.

8Dies ist eine bei 4 eingehenden Werten nur eine sehr grobe Niherung.

9Auch diese Annahme ist nur niherungsweise korrekt, da sich alle Schitzwerte auf die gleiche Kanalschiit-
zung H,, (1) beziehen.
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Einbeziehung aller Schétzwerte eines Bursts zu einer Art signalangepafitem Filter (Wich-
tung der Schétzwerte in Hohe der ,Amplitude“, d. h. in Hohe der ¢,). Bei Ny Symbolen
erhélt man fiir das jeweils n-te OFDM-Symbol die verbesserte Phasenschitzung

Ny—1 A
~ i L4 +1i)dn)
&n = (1.4 + n)z ?VS_(E ) 5 (5.30)
Zi:o (1.4 +14)
mit Varianz
2
o3, = (14+n)—5 _1%" : (5.31)
! dico (L4 +14)?

Mit den obigen Annahmen ergibt sich fiir die iiber alle OFDM-Symbole gemittelte Varianz
der Phasenabweichung

1 Ns—1 O'%
a3, = I 03, = NL (5.32)
S i=0 S

Somit sollte sich die mittlere Varianz und daher der mittlere zusétzliche Rauschterm noch um
den Faktor 1/Nj, also 12dB bei Ny = 16, verbessern lassen. Aufgrund der idealisierten An-
nahmen funktioniert das in der Realitdt nicht ganz so gut. Simulativ ergibt sich aber immer
noch eine Verbesserung von ca. 5 dB. Damit liegt das durch Phasenschwankung erzeugte zu-
sitzliche Rauschen um insgesamt ca. 11 dB unter dem E;/Nj. Die effektive Verschlechterung
des SNRs liegt dann nur noch bei ca.

10logy, (1 + 1071/1%) [dB] = 0.3 [dB] . (5.33)

Insgesamt fithrt die Kanalschétzung und die Frequenz-/Phasensynchronisation daher zu ei-
nem Verlust von ca. 1dB, wobei der nicht vermeidbare Verlust durch die Sendeenergie fiir
die Trainingssequenzen und Pilotsymbole noch nicht beriicksichtigt wurde.

5.3 Hiperlan/2 — Ergebnisse

5.3.1 Vorbemerkung

In Kap. 3 erwies sich eine grofle Interleaver-Tiefe als eine Moglichkeit, eine bessere Effi-
zienz der Dateniibertragung iiber Fading-Kanéle zu erreichen. Da das Hiperlan/2-System
einerseits eine im Vergleich zur Dauer des OFDM-Symbols sehr lange Kohérenzzeit aufweist
(vgl. Abs. 5.2), andererseits die Verwendung von Frequency-Hopping nicht vorgesehen ist (es
wére nicht konform mit der vorgesehenen Kanalschitzung), entfillt die Moglichkeit, einen
langen Interleaver einzusetzen, um damit durch ausreichende Mittelung der variierenden Ka-
naleigenschaften eine Verbesserung Ubertragungseffizienz zu erreichen. Eine Erhohung des
mittleren Datendurchsatzes findet somit sinnvollerweise iiber eine Anpassung der Ubertra-
gungsparameter bzw. der Datenrate an die gerade aktuellen Kanalbedingungen statt.
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Modus Nr. 1 2 3 4 ) 6 7
Datenrate 6 Mbit/s | 9Mbit/s | 12Mbit/s | 18 Mbit/s | 27 Mbit/s | 36 Mbit/s | 54 Mbit/s
Mod.-Rate R, 0.5 0.75 1.0 1.5 2.25 3.0 4.5
ETSI-Vorschlag
Modulation BPSK BPSK QPSK QPSK 16-QAM | 16-QAM | 64-QAM
Coderate R, 1/2 3/4 1/2 3/4 9/16 3/4 3/4
Verbesserter Vorschlag (,, ETSI4)

Modulation QPSK | QPSK | 16-QAM | 16-QAM | 64-QAM | 64-QAM | 256-QAM
Coderate R, 1/4 3/8 1/4 3/8 3/8 1/2 9/16

Tabelle 5.2: Hiperlan/2-Modi nach ETSI / Verbesserungsvorschlige

5.3.2 Wahl der Coderate und des Modulationsalphabetes

Hiperlan/2 sieht 7 Modi unterschiedlicher Modulationsraten von R, = 0.5 bis R,, = 4.5
bzw. Datenraten von 6 Mbit/s bis 54 Mbit/s vor. Basierend auf einem Muttercode der Ra-
te 1/2 werden durch Punktierung Coderaten zwischen R. = 1/2 und R. = 3/4 erzeugt. Dies
steht im Widerspruch zu den Ergebnissen des Kap. 3, in dem gezeigt wurde, dal Coderaten
von R, > 1/2 bei OFDM-Ubertragung iiber Kanile mit Mehrwegeausbreitung zu Verlusten
fithren kénnen, wenn wie bei Hiperlan/2 weder Water-Filling noch Bit-Loading angewandt
wird.

Einen Uberblick iiber die unterschiedlichen Modi nach [27] gibt Tab. 5.2. Insbesondere die
Modi 2, 4 und 6 (9 Mbit/s, 18 Mbit/s und 36 Mbit/s) mit der Kombination aus vergleichs-
weise kleinem Modulationsalphabet bei Coderate R. = 3/4 erscheinen nach den Ergebnissen
des Kap. 3 wenig sinnvoll. Alternativ werden in Tab. 5.2 unter Beibehaltung der Modula-
tionsrate Modi mit groflerem Modulationsalphabet und niedrigerer Coderate vorgeschlagen
(verbesserter Vorschlag ,ETSI+*).

Um alle vorgeschlagenen Coderaten mit einem einheitlichen Coder/Decoderpaar zu erzeugen,
wird ein Code optimaler freier Distanz (OFD-Code) der Rate R. = 1/4 mit Polynomen 135,
135,147, 163, vgl. [24], als Muttercode gewihlt und entsprechend punktiert. Die verwendeten
Punktierungsschemata sind in Tab. 5.3 aufgefiihrt.

Der Code besitzt die gleiche Einflufilinge von 7 wie der in Hiperlan/2 urspriinglich vor-
gesehene Industie-Standard-Code mit Polynomen 133 und 171. Es werden keine sonstigen
Anderungen am Hiperlan/2-System bzw. an der zugehérigen Empfingerstruktur vorgenom-
men. Hierdurch ist die Vergleichbarkeit der Ergebnisse gegeben.

Coderate R, || 1/4 | 3/8 1/2 9/16
Punktierung || 1 | 110 | 10100101 | 101010100

Tabelle 5.3: Punktierungsschemata fiir den Code der Rate 1/4 des verbesserten Hiperlan/2-
Systems. Als Codepolynome dienen 135, 135, 147 und 163 (oktale Darstellung).
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Vergleich der verschiedenen Modi

Die Bitfehlerkurven der im Standard vorgesehenen Hiperlan/2-Modi nach ETST und der ver-
besserten Version sind in Bild 5.2 bzw. Bild 5.4 zu sehen. Wie bereits in [45] bemerkt ergibt

100 S B e e T S T
Modus 1, 6 Mbit/s |
@38 Modus 2, 9 Mbit/s |
be | o~ Modus 3, 12 Mbit/s|
10'1 A—A Modus 4, 18 Mbit/sH
<+—~< Modus5, 27 Mbit/s§
o 2
bl 10
10°
10—455555551EEEEEE;EEEE'EEE
0 5 10 15 20 25 30
Es/N0 [dB]
Bild 5.2: Hiperlan/2-Modi nach ETSI
100 TN FREI | Pl il FREIN Pl | il il Pl I
i 1G-© Modus 2, 9 Mbit/s, ETSI |-
: | @—@ Modus 2, 9 Mbit/s, ETSI+ |-
N =8 Modus 4, 18 Mbit/s, ETSI |
10 | W8 Modus 4, 18 Mbit/s, ETSI+
% g
m 10
10
100 5 10 15 20 25

E/N, [dB]

Bild 5.3: Gegeniiberstellung 9 Mbit/s und 18 Mbit/s Hiperlan nach ETSI und verbesserter
Vorschlag (,, ETSI4)

die Verwendung des Modus 2 (9 Mbit/s) keinen Sinn, da trotz der niedrigeren Datenrate
ein um ca. 3dB hoheres SNR als fiir Modus 3 (12 Mbit/s) notwendig ist. Ahnliches gilt fiir
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G—© Modus 1, 6 Mbit/s
=+ Modus 2, 9 Mbit/s
&— Modus 3, 12 Mbit/s |
AN Modus 4, 18 Mbit/s
wv—v Modus 53, 27 Mbit/s|:
>—> Modus 6, 36 Mbit/s |-

0o 5 10 15 20 25 30
E/N, [dB]

Bild 5.4: Verbesserte Hiperlan/2-Modi (, ETSI+)

Modus 4. Hier liegt das notwendige SNR zum Erreichen einer Bitfehlerrate von BER = 10~*
nur geringfiigig unter dem von Modus 5.

Modus 7 ist in Bild 5.2 und Bild 5.4 nicht dargestellt. Er zeigt, wie ansatzweise auch schon
Modus 6, einen Error-Floor, der sich ab einem FEg/Ny von ca. 25dB einstellt und durch das
Kanalmodell erkliart werden kann, vgl. Anh. B.4. Eine sinnvolle Bitfehlerrate scheint mit
Modus 7 beim Kanalmodell C nicht erreichbar. Daher wird er in diesem Zusammenhang
nicht weiter betrachtet.

Ein Verbesserung der Ergebnisse aller Modi, mit Ausnahme von Modus 5, 148t sich durch
Anwendung der in Tab. 5.2 vorgeschlagenen Modulations-/Codierschemata erzielen. Hierbei
werden lediglich der Muttercode und die Punktierungsschemata gedndert. Alle anderen Pa-
rameter und das zum jeweiligen Modulationsalphabet gehdérende Interleavingschema bleiben
erhalten.

Die Ergebnisse der verbesserten Modi sind in Bild 5.4 dargestellt. Fiir die beiden unniitzen
Modi 2 (9 Mbit/s) und 4 (18 Mbit/s) des Hiperlan/2-Standards ergeben sich durch die vor-
geschlagene Anderung Verbesserungen von 5dB bzw. 3.5dB, siche Bild 5.3 zum Vergleich.
Demgegeniiber sind die Ergebnisse fiir die Modi 1 und 3 fast unveréndert, fiir Modus 6 ergibt
sich eine leichte Verbesserung von ca. 1 dB.

Modus 5 zeigt bei Verwendung der Parameter aus Tab. 5.2, d. h. 64-QAM mit R.=3/8, eine
Verschlechterung von ca. 2dB. Es ist offenbar bei grofieren Modulationsalphabeten nicht
notig, die Coderate in gleichem Mafle herabzusetzen wie bei kleineren. Die Degradation von
Modus 5 148t sich verringern, indem man die im Standard vorgeschlagenen Modulations-
parameter beibehilt. Um die Einheitlichkeit des Ansatzes zu gewéhrleisten, wird dabei der
Muttercode mit Rate R.,, = 1/4 auf R. = 9/16 punktiert (Mode 5a in Bild 5.4). Das Er-
gebnis ist immer noch etwas schlechter als bei Verwendung des urspriinglichen Muttercodes
mit Rate R, ,, = 1/2, der Verlust beschrénkt sich aber auf ca. 1dB.



5.3 Hiperlan/2 — Ergebnisse 73

Insgesamt bewirkt die Verwendung der verbesserten Modulations- und Codierungsparameter,
wie in Bild 5.4 zu erkennen, eine wesentlich regelméfigere Abstufung der Modi. Im Gegensatz
zum ETSI-Vorschlag liegen die Modi bei steigender Datenrate beziiglich des notwendigen
SNRs gleichméfig so hintereinander, wie man es eigentlich auch erwarten wiirde.

5.3.3 Vergleich mit Datenratenanpassung
Ansatz

Abs. 5.3.2 zeigt auf, daf die Unterschiede zwischen dem verbesserten Vorschlag nach Tab. 5.2
und dem ETSI-Vorschlag je nach Modus von leichten Verlusten bis zu Gewinnen von 5dB
reichen. Der dortige Vergleich der Modi ist jedoch nur begrenzt sinnvoll, da man in einem
bestimmten Modus immer nur bei einem zeitinvarianten Kanal bleiben wiirde, die Untersu-
chung jedoch auf einem Rayleigh-Fading-Kanal beruht.

Da ein ausreichendes Interleaving zur Verbesserung der Effizienz nicht moglich ist, vgl.
Abs. 5.3.1, sollte der Modus immer dem gerade aktuellen Kanal angepafit werden. Auf Basis
der Kanalschétzung fiir den aktuellen Burst wird daher fiir den jeweils néchsten Burst von
OFDM-Symbolen der entsprechende Modus ausgewéhlt.

Dabei sollen die folgenden Ansétze miteinander verglichen werden:

e Adaptive Auswahl der Hiperlan/2-Modi nach ETSI.
e Adaptive Auswahl der verbesserten Hiperlan/2-Modi nach Tab. 5.2.

e Ein Water-Filling-Schema &dhnlich dem in Abs. 4.2.4 beschriebenen Ansatz ,, WF3*.

Bestimmung des ,,SNR*

Als Kriterium zur Auswahl der Modi dient das SNR des aktuellen OFDM-Symbols. Dabei
bleibt offen, wie das tatsédchliche SNR bestimmt wird. Eine gemeinsame Schétzung von Si-
gnal und Rauschen auf Basis von Momenten héherer Ordnung ist zwar moglich, aber recht
ungenau und daher wenig sinnvoll [6]. Ein moglicher Ansatz ist die Benutzung der Trainings-
sequenz B, bei der im Frequenzbereich nur wenige Tréger belegt sind. Dies soll jedoch hier
nicht ausfithrlich diskutiert werden.

Stattdessen wird wie in Abs. 4.2.4 ein durchschnittliches SNRy so angenommen, dafl sich
eine bestimmte mittlere Modulationsrate R,, ergibt, auch wenn dieses SNR nicht mit dem
tatsdchlichen F;/Ny tibereinstimmt. Zusétzlich geht die aktuelle Kanalschitzung nach (5.21)
ein. Analog zu (5.4) soll gelten, daf}

SNR. [dB] = SNR, [dB] 4 101og;, (Nl > ﬁ(z)\?) [dB], (5.34)

t leN;

ist, wobei das SNR, das auf Basis des angenommenen SNRy und der Kanalschétzung be-
stimmte ,SNR® des aktuellen Bursts ist. Es dient als Grundlage fiir die Bestimmung des im
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néichsten Bursts zu verwendenden Ubertragungsmodus. Auf diese Art und Weise kann in
Analogie zu Abs. 4.2.4, trotz der adaptiven Anpassung der Modulationsrate, eine Bitfehler-
kurve aufgenommen werden.

Auswahl der Modi (kein Water-Filling)

Zur Bestimmung eines optimalen Schemas zur Auswahl der Ubertragungsmodi miiBte eine
Minimierung der Gesamtbitfehlerrate bei einer vorgegebenen mittleren Modulationsrate R,
durchgefiihrt werden. Eine analytische Ableitung eines solchen Verfahrens erscheint jedoch
nicht moglich. Stattdessen werden die Bitfehlerkurven in Bild 5.2 und Bild 5.4 als Anhalts-
punkt verwendet. Der jeweilige Modus wird immer dann ausgewéhlt, wenn

SNR.o > SNRe min (5.35)

gilt, mit SNR. ynin Dach Tab. 5.4. Die Mindest-SNRs der einzelnen Modi werden dabei an-
hand der Differenzen der notwendigen SNRs der Modi zum Erreichen von BER = 10~* nach
Bild 5.2 und Bild 5.4 bestimmt. Beim ETSI-Vorschlag werden nur die Modi 1, 3, 5 und 6
verwendet. Die Modi 2 und 4 erscheinen aufgrund der schlechteren Effizienz nicht sinnvoll,

Modus Nr. 1 2 3 4 5 6
SNR,mim (ETSLVorschlag) [dB] | 0.0| — [3.0| — | 9.0 | 16.0
SNR¢ min (,ETSI4+“Vorschlag) [dB] || 0.0 | 1.5 | 3.5 | 6.0 | 11.0 | 16.0

Tabelle 5.4: Leistungsdifferenz zur Auswahl verschiedener Modi fiir das Hiperlan/2-System,
vgl. auch Tab. 5.2

vgl. Abs. 5.3.2, der Modus 7 scheidet wegen seines Error-Floors von vornherein aus. Im Ge-
gensatz dazu konnen aufgrund der gleichméfigeren Abstufung des verbesserten Vorschlages
nach Tab. 5.2 alle Modi Nr. 1 - 6 verwendet werden. Statt des Modus 5 kommt hier Modus
ba, mit den gleichen Parametern wie in der ETSI-Spezifikation vorgesehen, zum Einsatz,
siehe Abs. 5.3.2 zur Begriindung.

Das fiir eine bestimmte mittlere Modulationsrate R,, anzunehmende SNRy ist analytisch
schwer zu bestimmen und wird daher empirisch ermittelt.'?

Water-Filling fiir Hiperlan/2

In Analogie zu Abs. 4.2.4 wird fiir das Hiperlan/2-System ein Water-Filling-Verfahren ent-
wickelt, das durch Berticksichtigung der Kanalkapazitdt versucht, eine gute Ausnutzung des
Kanals vorzunehmen. Wie zuvor wird auch hierfiir ein bestimmtes SNRy angenommen. In
Anlehnung an Abs. 4.2.4 geht man fiir Blocke von Ny = 16 OFDM-Symbolen wie folgt vor:

OHierfiir miiBte die Verteilung der Leistung des Rayleigh-Kanals berechnet werden, um damit dann be-
ziiglich eines bestimmten SNRq die zugehdrige mittlere Rate R,, auszurechnen. Das ist nur méglich, wenn
man annimmt, dafl im Mittel die Leistung auf den interessierenden Untertrigern dieselbe ist wie die der
Kanalkoeffizienten, was aufgrund der Empfangs- und Sendefilter nicht notwendigerweise stimmt.



5.3 Hiperlan/2 — Ergebnisse 75

1. Man bestimmt nach (5.34) das SNR, o und mit Hilfe der Kapazititskurve fiir BICM,
Rayleigh-Fading und Water-Filling (WF3) die ungefihre Kanalkapazitit, d. h. das
vorlaufige R,,0 pro verwendbarem Tréger.

2. Anhand der vereinfachten Regel (4.15) wird die Anzahl der zu verwendenden Unter-
trager N, festgelegt. Hieraus folgt als Modulationsrate pro tatséchlich verwendetem
Untertriager, R, = Ny R0/Nj.

3. Eine sinnvolle Kombination von Modulationsalphabet und Coderate wird gesucht. Da
nur die besseren Trager verwendet werden, entfillt der Zwang, eine relativ kleine Co-
derate zu wihlen, um geniigend Redundanz zum Ausgleich schlechter Trager bereitzu-
stellen. Ein entsprechendes Modulationsalphabet wird wie folgt ausgewéhlt:

o R <4/3: 4QAM, d. h. 1/4 < R. < 2/3
e 4/3< R <3:16-QAM, d. h. 1/3 < R, < 2/3
e 3< R :64-QAM, d. h. 1/2 < R,

4. Mit Hilfe von R!, und des ausgewéhlten Modulationsalphabetes ergibt sich die vorldu-
fige Coderate zu Ry = R],/m,. Wie zuvor wahlt man die néchstkleinere, einfach durch
Punktierung erzeugbare Coderate R. < R,y nach Tab. 5.5.

5. Aufgrund von R, ergibt sich die korrigierte Anzahl der Untertréiger des gesamten Bursts
von OFDM-Symbolen zu Ny, = | Ny N;R0/(mgR.)|. Erhédlt man N, > Ny Ny, so setzt
man Ny, = Ny¢N,. Zuletzt bestimmt man die besten | Ny, /Nt| + 1 Tréger.

6. Man verteilt die IV;, Tréger auf die OFDM-Symbole, dafl Ng;-Symbole je | Ny, /N; | und
N;— Ny Symbole jeweils Ny, +1 Trager aufnehmen, d. h. man versucht, eine moglichst
gleichméflige Verteilung der benutzten Tréger auf die OFDM-Symbole eines Bursts zu
erreichen.

Wegen der praktisch beliebig variierenden Datenrate der Bursts ist es nicht mdoglich, den
im Standard vorgesehenen strukturierten Interleaver beizubehalten. Stattdessen wird ein
Pseudozufalls-Interleaver verwendet, dessen Tiefe immer gerade der Bruttobitanzahl eines
Burst Nym, angepafit wird. Davon abgesehen werden keinerlei Anderungen am System
vorgenomimen.

5.3.4 Vergleich der verschiedenen Methoden fiir Hiperlan/2

Bild 5.5 zeigt exemplarisch die Unterschiede der drei vorgeschlagenen Methoden bei einer
mittleren Ubertragungsrate von R,, = 1 und R,, = 2. Ahnlich den Kapazititskurven in den
Abschnitten 3.4 und 4.1 fallt der Gewinn bei geringerem E;/Ny, bzw. geringerer Datenrate,
etwas grofler aus als bei hoherem SNR.

"UHier miiBte man eigentlich je nach Modulationsalphabet eine entsprechende Kapazitiitskurve verwenden.
Da die Kurven im unteren SNR-Bereich dhnlich verlaufen, wird nur die Kurve fiir 64-QAM verwendet.
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’ Coderate R, ‘ Punktierungsschema

0.250 (1/4) | 1111

0.312 (5/16) | 11110

0.333 (1/3) | 1110 1101 1011 0111

0.375 (3/8) | 110

0.417 (5/12) | 10101

0.454 (5/11) | 1011 1010 0101 1010 0101

0.500 (1/2) | 1010 0101
(
(
(
(
(

0.555 (5/9) | 1010 0101 1010 0101 0001
0.583 (7/12) | 0101010
0.600 (3/5) | 1010 0101 0010 0101 1010 0001

0.625 (5/8) | 01010
0.667 (2/3) | 1010 0001 0010 0101
0.750 (3/4) | 100

Tabelle 5.5: Coderate und Punktierschemata fiir das verbesserte Hiperlan/2-System mit
Water-Filling

oo :?mzl.o, ETS |-
|38 R =10, ETSI+|’
| oo R=1L0,WF3 |
|a-AR =20,ETSI |
|<4—< R =20, ETSI+|-

v R =2.0, WF3

Wo 5 10 15 20
E/N, [dB]

Bild 5.5: Vergleich verschiedener Ubertragungsmethoden bei einem Datendurchsatz von
R,, = 1.0 und R,, = 2.0

Zunéchst erzielt man durch die Anpassung der Datenrate an die Kanalbedingungen mit den
von der ETSI vorgegebenen Modi gegeniiber der Verwendung eines festen Schemas (vgl.
QSPK/R. = 1/2 in Bild 5.2 mit R,, = 1.0 in Bild 5.5) bei R,, = 1.0 ca. 2dB Verbes-
serung, bei groferen R, ist auch dieser Gewinn etwas geringer. Die verbesserte Auswahl
von Modulation und Datenrate geméfl Tab. 5.2 bringt dann zusétzlich ca. 1 dB, die Anwen-
dung von Water-Filling nochmal etwas weniger als 1 dB. Offenbar wirkt sich das Weglassen
einiger Modulationsschemata und die damit verbundene grébere Abstufung des originalen
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=106'

bei BER

m

R

s 10 15 20 25
EJ/N, [dB]

Bild 5.6: Vergleich der erreichten Datenraten bei einer Bitfehlerrate von BER = 1074

ETSI-Vorschlages bei einem Rayleigh-Fading-Kanal im Mittel kaum negativ aus. Die zum
Teil erheblichen Gewinne durch Anwendung des verbesserten Schemas, wie sie in Abs. 5.3.2
erzielt wurden, kommen daher wahrscheinlich nur bei einigen speziellen, quasi-statischen
Kanélen zum Tragen.

Der Gewinn durch Verwendung der verbesserten Schemata schrumpft drastisch fiir R, ~ 2,
wie auch in Bild 5.6 erkennbar. Dies erklart sich anhand des Vergleiches zwischen Bild 5.2
und Bild 5.4. Fiir den in diesem SNR-Bereich hauptséchlich verwendeten Modus 5 ergeben
sich in der ,verbesserten” Version keine Vorteile.

Erstaunlicherweise bleibt der Gewinn durch Water-Filling einigermafien konstant iiber den
gesamten SNR-Bereich. Das ist aufgrund der Kapazititskurven eigentlich nicht zu erwarten.
Allerdings kann der Aufwand den zusétzlichen, relativ geringen Gewinn nur in seltenen
Féllen rechtfertigen, z. B. wenn zufélligerweise iiber ldngere Zeit konstant ein schlechtes
(d. h. fiir Water-Filling geeignetes) Kanalprofil gegeben ist. Im Wireless LAN koénnte dies
u. U. bei einer Verbindung zwischen Notebook und Access Point vorkommen, wenn das
Notebook fiir langere Zeit stationér betrieben wird. Hierbei beschreibt das zuvor verwendete
Mobilfunkkanalmodell die Wirklichkeit nur unzureichend.

Insgesamt gesehen wird ein merklicher Gewinn durch die Anwendung von Water-Filling
jedoch die Ausnahme sein, da zusétzlich bisher noch nicht beriicksichtigte Signalisierungs-
informationen iibertragen werden miissen. Auch erfordert die Anwendung von Water-Filling
trotz des Verzichts auf eine genaue Bestimmung der Leistungsverteilung einen erheblichen
Aufwand. Insbesondere der variable Interleaver und die durch die nachtréagliche Korrektur
der Anzahl der Untertriger notwendige Bestimmung der N/ besten Tréger wiirden in einem
praktischen System grofie Probleme bereiten. Deshalb erscheint, selbst unter der Vorausset-
zung vergleichsweise langer Kohédrenzzeiten wie bei Hiperlan/2, der Einsatz von Water-Filling
fiir drahtlose OFDM-Systeme normalerweise kaum gerechtfertigt.
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6 Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wurden die wesentlichen Zusammenhéinge von Modulation und
Codierung beziiglich OFDM sowie Moglichkeiten der vereinfachten Anwendung von Water-
Filling untersucht. Bei Verwendung von OFDM mit einer einfachen Sende- und Empfangs-
struktur (BICM /PD, kein Water-Filling, kein Bit-Loading) fiir frequenzselektive Fading-Ka-
néle ist es in der Regel notwendig, das Modulationsalphabet um mehr als nur 1 Bit zu erwei-
tern. Dies steht im Gegensatz zu gedédchtnisfreien AWGN-Kanélen, bei denen die Erweiterung
des Modulationsalphabetes um 1 Bit ausreichend ist, um den Kanal informationstheoretisch
nahezu optimal auszunutzen [69]. Es erscheint sinnvoll, bei Rayleigh-Fading-Kanilen Co-
deraten R, ~ 1/2 oder weniger mit einer entsprechenden Anzahl von redundanten Bits zu
wéhlen. Hohere Coderaten fithren aufgrund der schlechten Ausnutzung von Untertréagern mit
gutem SNR zu einem Verlust. In Einzelfdllen, d. h. bei ausgesucht kritischen Kanalprofilen
wie dem MD5-/MDb5-2-Kanal in Verbindung mit niedrigem SNR, kann es sogar notwendig
sein, die Coderate bis zu R. = 1/4 zu reduzieren. Hier weist OFDM einen Unterschied zu
Eintragerverfahren auf, bei denen ein solcher Zusammenhang offenbar nicht besteht. Z. B.
erzielt man mit BPSK-Ubertragung iiber den MD5-2-Kanal bei aufwendiger iterativer Ent-
zerrung ungefihr gleiche Ergebnisse wie mit OFDM, auch ohne dal das Modulationsalphabet
wesentlich vergroBert wird, vgl. [4].

Als vorteilhaft bei OFDM sind die — in Analogie zur Ubertragung iiber gedéchtnisfreie
AWGN-Kanile — geringen Verluste von BICM/PD gegeniiber informationstheoretisch op-
timaleren Ubertragungsschemata wie der CM oder MLC/MSD anzusehen. Durch die Auf-
teilung in parallele, geddchtnisfreie AWGN-Unterkanile ist OFDM-BICM /PD auch fiir den
allgemeineren Fall von ISI-Kanélen nur geringfiigig suboptimal. Man kann durch Anwen-
dung von OFDM-BICM/PD bei einer Bitfehlerrate von BER=10"% der Kapazititsgrenze
bis auf 1-2dB nahekommen. Als Nachteil der Kombination OFDM-BICM/PD im Vergleich
zu OFDM-Systemen, die zusétzlich Bit-Loading-Techniken verwenden, ist der hohere Co-
dierungsaufwand zu nennen. Bei Einsatz von Bit-Loading-Techniken miifite nur ein kleiner
Teil der Bits codiert werden. Allerdings ist hierdurch keine Steigerung der Ubertragungsrate
zu erwarten, da man auch ohne Bit-Loading der Kapazitidt nahekommt. Insofern kann bei
OFDM ein Abtausch von Codieraufwand und dem Aufwand fiir die Belegung der Triger mit
einer unterschiedlichen Anzahl von Bits stattfinden.

Vergleicht man OFDM mit einem Eintragerverfahren, bei dem am Empfanger mittels ite-
rativer Entzerrung eine relativ aufwendige Demodulation bzw. Decodierung stattfindet, so
erreicht man selbst mit der o. g. einfachsten Version von OFDM (BICM/PD, kein WF) be-
ziiglich der Bitfehlerrate bei ansonsten vergleichbaren Bedingungen &hnlich gute Ergebnisse.
Im Gegensatz zu iterativer Entzerrung hat man bei OFDM den Vorteil des wesentlich ge-
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ringeren Signalverarbeitungsaufwands bei hoherwertigen Modulationsalphabeten und/oder
langen Kanélen, da die Komplexitiat der Signalverarbeitung nicht exponentiell mit der An-
zahl der Signalpunkte und der Kanalldnge wichst. Zwar zeigen Untersuchungen von Ciof-
fi et al., daf} die Kapazitit theoretisch bei Eintrdgerverfahren auch mit dem aufwandsgiin-
stigen MMSE-DFE-Entzerrer erreichbar ist [18]. Hier treten jedoch in der Praxis Probleme
durch die Riickkopplung der nicht-idealen DFE-Entscheidungen auf, insbesondere bei héher-
wertigen Modulationsalphabeten [59].

Der Einsatz von Water-Filling 148t bei gutem SNR (> 10dB) fiir Fading-Kanéle nur gerin-
ge Gewinne erwarten. Selbst bei schlechten Kanalprofilen wie dem MD5-Kanal, bei denen
Water-Filling am effektivsten ist, laufen die Kapazitdtskurven mit und ohne Water-Filling
oberhalb von E,/Ny; = 20dB zusammen. Daher ist Water-Filling nur bei geringen Daten-
raten bzw. niedrigem SNR zu rechtfertigen. Anstatt eine informationstheoretisch optimale
Sendeleistungsverteilung der Untertriger geméfl Abs. 3.2.4 vorzunehmen, ist es jedoch aus-
reichend, einen Teil der Untertrager wegzulassen und die Sendeleistung gleichméfig auf die
restlichen aktiven Trager zu verteilen. Dariiber hinaus ist es moglich, die zu verwenden-
den Untertriager geméaf einer einfachen ,,Daumenregel” anhand ihres SNRs auszusuchen. Die
hierdurch gegeniiber optimalem Water-Filling entstehenden Verluste sind in der Regel ver-
nachléssigbar.

Wendet man vereinfachtes Water-Filling auf den MD5-2-Kanal an, so 1483t sich bei einer
Modulationsrate von R, = 1 zusiitzlich ein Gewinn von ca. 4 dB erreichen. Mit BER=10"*
bei E;/Ny = 1.2dB fiir die Kombination 16-QAM, OFDM-BICM, R. = 1/4 und WF3
betrégt der Verlust gegeniiber einer Ubertragung iiber den gedichtnisfreien AWGN-Kanal
nur noch ca. 0.5dB, vgl. [7].

Durch den Einsatz hoherwertiger Modulationsalphabete in Verbindung mit Coderaten von
R. =1/4bis R. = 1/2 werden fiir das Hiperlan/2-System im Mittel Gewinne von ca. 1 dB bis
1.5 dB erzielt. Bei fester Datenrate betragt der Gewinn im Einzelfall bis zu 5 dB. Der hierfiir
notwendige Mehraufwand besteht im wesentlichen in einer ca. zweifachen Decodierkomple-
xitét, hervorgerufen durch die Verwendung von 4 statt 2 Codepolynomen des niedrigratigen
Muttercodes. Bemerkenswert ist dabei, dafl der Gewinn ohne Anderung sonstiger Parameter
(Interleaver, Codeldnge, etc...) erzielt werden kann. Somit miifite die Struktur von Hiper-
lan/2 bei einer Erweiterung des Standards nicht geéindert werden. Im Mittel ergibt sich eine
bessere Ausnutzung des Kanals nahezu iiber den kompletten SNR-Bereich.

Im Vergleich dazu fallen die zusétzlich durch Water-Filling erreichten Gewinne etwas gerin-
ger aus, wobei der erhohte Signalisierungsaufwand noch nicht beriicksichtigt wurde. Aufler-
dem treten Implementierungsprobleme auf, im wesentlichen durch die stdndige Anpassung
des Interleavers, die Notwendigkeit einer zuverlédssigen Signalisierung und durch die Imple-
mentierung einer groflen Anzahl von Punktierungsschemata. Insgesamt erscheint daher die
Verwendung von Water-Filling zur OFDM-Funkiibertragung, selbst bei einem System wie
Hiperlan/2 mit einer im Vergleich zur Dauer der OFDM-Symbole langen Kohérenzzeit, aus
praktischen Gesichtspunkten kaum moglich. Auch beinhaltet die Einfithrung von Water-
Filling, selbst in der vorgestellten einfachen Form, weitgehende Eingriffe in das Hiperlan/2-
System, so daf} eine mogliche Anwendung in Form einer Erweiterung des Standards angesichts
der relativ geringen Gewinne als nicht sehr sinnvoll angesehen wird.
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A Verzeichnis der verwendeten Symbole und
Abkiirzungen

A.1 Symbole

a(k)
A(l)
A(D)

Sendefolge im Zeitbereich

Sendefolge im Frequenzbereich

Schétzwert fiir A(l) nach der linearen Entzerrung am Empfénger
Roll-Off-Faktor des idealen /Nyquist-Empfangsfilters
Kanalkapazitét unter der Annahme eines gaufischen Sendealphabetes
Kanalkapazitéit unter Verwendung einer bestimmten Signalkonstellation
Css mit Einschrankung der Modulation/Codierung auf BICM/PD
Zeitkontinuierliche Impulsantwort des Sendefilters
Bandbreite/Grenzfrequenz des OFDM-Systems, f, = 1/T
Frequenzversatz relativ zum Untertragerabstand, 6 f = Af/ fsc
Frequenzversatz bei der Ubertragung

Kronecker-Delta-Funktion

Sendeenergie pro Modulationssymbol

Sendeenergie pro OFDM-Symbol

Rauschen im Zeitbereich nach dem Empfangsfilter

Rauschen im Zeitbereich vor dem Empfangsfilter

Tragerfrequenz

Untertragerabstand des OFDM-Symbols

Entropie von X

Schatzwerte der Untertrégercharakteristika

Kombinierte Impulsantwort he g, (t) * heen(t) * hero(t)
Kombinierte Impulsantwort he g, (t) * hecn (%)

Zeitkontinuierliche Impulsantwort des Kanals

Zeitkontinuierliche Impulsantwort des Empfangsfilters
Zeitkontinuierliche Impulsantwort des Sendefilters
Transinformation zwischen X und Y

Lange der Kanal-Impulsantwort

Uberabtast-Faktor

Anzahl der Bits pro QAM-Symbol

Modulationswertigkeit der QAM-Modulation, M, = 2™«

Anzahl der Abtastwerte des nicht erweiterten OFDM-Symbols
Rauschen auf den Untertrager nach der DF'T am Empfanger
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N, Anzahl der codierten Bits eines Bursts

Ng Anzahl der Abtastwerte des Guard-Intervalls

N, Menge der fiir Piloten benutzten Subtrigerindizes, N, = {—21,—7,7,21} fur
Hiplerlan/2

N, Anzahl der fiir Piloten benutzten Untertrager, Méchtigkeit von N,

Ny Anzahl der OFDM-Symbole eines Bursts

N, Menge der fiir Daten benutzten Subtrigerindizes, Ny, = Z2%,\{—21, 7,0, 7,21}

Nip Nip =N, UN, = Z2 \ {0}

Ny Anzahl der fiir Daten benutzten Untertriger, Méachtigkeit von N

N, Anzahl der uncodierten Bits eines Bursts

re(t) Zeitkontinuierliches Empfangssignal

R(1) Transformierte Empfangsfolge

R, Coderate

R, Modulationsrate, R,, = R.mq

S, Mittlere Signalleistung der Zeitbereichswerte am Sender

S Mittlere Signalleistung auf den Untertragern am Sender

St Maximaler ,Fiillevel“ fiir Water-Filling

Sy Mittlere Signalleistung auf den Untertréigern am Empféanger

Scitx Zeitkontinuierliches Sendesignal

SNR. Aktuell geschitztes SNR eines bestimmten OFDM-Symbols

SNR. Mittleres SNR auf den Untertrigern, entspricht ndherungsweise dem E;/Ny

SNRy Angenommenes SNR zur Ermittlung der Kapazitiit /der Ubertragungsmodi

SNR. Auf Basis der Kanalschidtzung und des SNRy berechnetes SNR des aktuellen
Bursts

SNRLin SNR des schlechtesten verwendeten Untertrigers bei vereinfachtem Water-
Filling

o2 Rauschleistung nach der FFT

T Abtastzeit (Sampling time)

To Regulére (nicht erweiterte) Dauer des OFDM-Symbols

Ta Schutzzeit (Guard time) des OFDM-Symbols

Ty Dauer der kombinierten Impulsantwort aus Sendefilter und Kanal

1], Abtastzeit des um den Faktor [, iiberabgetasteten Systems, T;, = T/l

si(x) sin(z)/x

z,[7](1) i-tes Bit des zum n-ten OFDM-Symbol gehoérenden [-ten Tragers

Ye(t) Zeitkontinuierliches Empfangssignal (ohne Rauschen)

Y (1) DFT-transformiertes Empfangssignal

/4 Menge der ganzen Zahlen von a bis b

ZN Menge der ganzen Zahlen von —N/2 bis N/2 — 1

A.2 Abkiirzungen

AKF

Autokorrelationsfunktion
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AWGN
A-CDMA
CDMA
CSI
DET
DS-CDMA
FDMA
FH

ICI
IDET
ISI
LFSR
MLC
MSD
OFD
OFDM
QAM
SCT
TDMA
WF1
WF?2
WF3

Additive White Gaussian Noise
Asynchroner Codevielfachzugriff

Code Division Multiple Access

Channel State Information

Diskrete Fouriertransformation

Direct Sequence Code Division Multiple Access
Frequency Division Multiple Access
Frequency Hopping

Inter Channel Interference

Inverse Diskrete Fouriertransformation
Intersymbolinterferenz

Linear Feedback Shift Register

Multi Level Coding

Multi Stage Decoding

Optimum Free Distance

Orthogonal Frequency Division Multiplexing
Quadraturamplitudenmodulation

Single Carrier Transmission

Time Division Multiple Access

Optimales Water-Filling

Vereinfachtes Water-Filling

Vereinfachtes Water-Filling bei vereinfachter Triagerauswahl
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B Verschiedenes

B.1 Turbo-Codes der Rate 1/4 und 1/6

Nachfolgend soll die Erzeugung von Turbo-Codes der Rate R. = 1/4 und R. = 1/6 am
Beispiel des 1/4-Raten-Codes erldutert werden. Ein dhnlicher Ansatz ist in [23] zu finden.

B.1.1 Encoder

Als Polynome der Komponentencodes mit der Einflullinge M = 5 dienen 25, 33 und 37
(oktale Darstellung), die eine optimale freie Distanz aufweisen [24, Kap. 6]. Um einen rekur-
siven, systematischen Code zu erzeugen, wird das erste Polynom als Riickkopplungspolynom
benutzt. Fiir beide Komponenten-Encoder wird jeweils der gleiche Code verwendet. Die Rate

= C(
) ) .
>~ >~ = C1
A A A
(D (D =D =D > Co
A
NP NP
Inter-
) o o .
leaver = = AV
A A A
= = (1) (1) = Cy
LN
A
NP NP

Bild B.1: Turbo-Coder der Rate R. = 1/5, Polynome 25, 33 und 37

des Codierschemas kann durch Punktierung erhéht werden [12]. Beschreibt man den Aus-
gang des Turbo-Coder fiir jedes uncodierte Eingangsbit u durch das 5-Tuple (¢, ¢1, ¢z, 3, ¢4),
mit ¢y = u, so lautet das zugehorige Punktierungsschema 11110 11011 11101 10111. Eine ,,1¢
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bedeutet hierbei, dafi das entsprechende Bit gesendet, eine ,,0%, dafl das Bit geloscht wird. Es
werden also gleichméfig nur Paritéitsbits geloscht. Der Encoder ist in Bild B.1 dargestellt.

B.1.2 Decodierung

Die Decodierung von Turbo-Codes ist z. B. in [8, 22, 58] beschrieben und soll hier nicht
wiederholt werden. In der vorliegenden Arbeit wird der MAP-Algorithmus angewandt, ohne
die meist iibliche Max-Log-Approximation. Bei der Verwendung von Komponenten-Codes
der Rate R. = 1/3 ist zu beachten, daf§ bei der Durchfithrung des MAP-Algorithmus im
Vergleich zu den meist iiblichen Komponenten-Codes mit R, = 1/2 ein zusétzliches Kanten-
gewicht auftritt. Hierdurch wird die Komplexitdt des Decodiervorgangs etwas erhoht.

B.1.3 Codes der Rate R.=1/6

Das Vorgehen ist analog zum Code der Rate R. = 1/4, als Polynome dienen 25, 27, 33
und 37. Der entstehende Code der Rate R, = 1/7 wird nach dem Schema 1111110 1110111

10 égfffffffffffﬁffffffffffffffl :

1To—o Rc:1/4, QPSK
[|z—a R=1/6, QPSK
1077 o R=1/4,16-QAM
| &—A R=1/6, 64-QAM

BER

E,/N, [dB]

Bild B.2: Bitfehlerrate der verwendeten niedrigratigen Turbo-Codes im AWGN-Kanal mit
R.=1/4und R. = 1/6 jeweils mit QPSK und bei 1 Nettobit pro Modulationsym-
bol bei Benutzung von BICM/PD.

1111101 1101111 1111011 1011111 punktiert, und bei der Decodierung treten gegeniiber dem
Code der Rate R. = 1/2 zwei zusétzliche Kantengewichte im Trellis auf.
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B.1.4 Evaluierung

Exemplarisch werden die Bitfehlerkurven in Bild B.2 gezeigt. Gegeniibergestellt ist zum
einen das Verhalten der Codes bei QPSK-Modulation, zum anderen bei 16-QAM fiir den
1/4-Raten-Code und 64-QAM fiir den 1/6-Raten-Code, jeweils im AWGN-Kanal bei 20 Ite-
rationen des Decoders. In allen Fillen ist das fiir eine Bitfehlerrate von 10~ notwendige
Ey /Ny weniger als 1dB von der Shannon-Grenze entfernt.

B.2 Leistung zeitdiskret /zeitkontinuierlich

Es gilt

Z \h(k) Z h(k)h*(k (B.1)

k=—0c0 k=—o00
> fa/2 , . :
= > hk) (T H.(z = eV#™IT)i2n/kT gy (B.2)
k=—o00 —fq/2

fol2 , > .

=T H(z =Ty N~ h(k)e > qf (B.3)
—fq/2 k=—o00
fol2 , .

=T H(z = ™Y (2 = 3?1 qf (B.4)
~fo/2
fa/2 )

= T/ |H.(z = 3™ T 2df | (B.5)
—fo/2

Mit der Energienormierung nach (2.32),
| irnpae= [ rainpa =1, (B.6)

und der Definition der Abtastung von Impulsantworten nach Kap. 2.1.2 folgt unter Einbe-
ziehung von

H.(z= o) =T Z He(f = ify) = He(f) |11 < fo/2 (B.7)
folgt, daf
s fa/2 fo/2
h(k)[> =T H.(z=ePPdf ~ T Ho(f)|%df = 1. B.8
S =t [ = e P = [ R (B:5)

Ist weiterhin auch die Abtastfolge h(k) zeitlich begrenzt, d.h. h(k) ~ 0 fir k ¢ Zy, so gilt
mit H = DFT y{h}
H(l) = H,(z = 3N (B.9)
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sowie

S 2 2 _ 1 2 Jof2 2 = 2
SRR = 3 WP =5 S HOP =1 [ HGR =T [P

k=—o0 kEZy I€ZN —f9/2 o
(B.10)

Analog gilt mit Definition (2.3) fiir Signale

fg/2 00
S P =5 S0P~ [Py =g [P, @

kEZN I€ZNn —fq/2 00

B.3 Diskrete Fouriertransformation einer zeitlich
begrenzten Rauschfolge

Gegeben sei die stationére Rauschfolge n(k), k € Z mit AKF

Sunl) = B (" () +3)) (B.12)
Bildet man fiir Werte im Bereich k € ZN]/\? /21 die DFT,
n(l) =Y nk)e >N ezt (B.13)
kEZN

so ergibt sich fiir die AKF der transformierten Folge

=k ( > (nky)e /)T 3 (n(kz)e—ﬂ”’”(’?)/N)) (B.15)
ki1€ZN ko€Zn
= > > E(n (ke Ny (ky)e 2k 2INY gy 1y € Ty (B.16)

ki1€Zn k2€LN

Die Terme ei() kénnen bez. der Erwartungswertbildung ausgeklammert werden, so daf

Sl ) = S0 37 B (! (R (k) oty No-izmhata/ N (B.7)

ki1€Zn ka€ELN

— Z Z Snr] k2 eJZT"klll/N 7.]271"62[2/]\/ (B18)

k1€ZN ko€ZN

Im Fall, daf8 die Folge 1 weiB ist, s,, (1) = 020(i), folgt

Snn l17 l2 Z Z 5k kQ - JQﬂklll/Neipﬂ-leZ/N (Blg)
k1€ZN ko€ZN
= > e PGV  No25 (1 — 1), h,ly € Zy. (B.20)

k1€ZN
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Das Rauschen ist dann also auch nach der DFT weifl mit Varianz ¢ = N 0’%, bzw. die Werte
der Rauschfolge n sind unkorreliert.

Im allgemeinen, d.h. bei Korrelation der Werte der Rauschfolge 7, sind die Werte auch nach
der Transformation korreliert. Allerdings 148t sich eine zumindest ndherungsweise Unkorre-
liertheit wie folgt begriinden. In einem OFDM-System sind die Kanalimpulsantworten i. a.
relativ kurz im Vergleich zur Lange des OFDM-Symbols, d.h. L. < N, wobei L die Lé&n-
ge der Impulsantwort des Empfangsfilters h.,, sei. Das zunéchst weile gaufische Rauschen
durchléuft vor der Abtastung das Empfangsfilter h,,,. Dann gilt s, . (t) ~ 0 fiir [¢t| > 2LT.
Somit ist

Sp(1) = Spon. (11) = 0 fur |i| > 2L. (B.21)
Beziiglich der s,,, (1, l2) nach (B.18) kann man dann drei Fille unterscheiden. Mit k = ko —k;
und [ = ll — lg, ll, lg € ZN fOlgt

1. fiir K =0:
Sn(l1,12) = > 5y (0)e 2N = Ng(0)83(1y — 1) - (B.22)
k1€ZN
2. 0 < |k| <2L:
sho(ly, 1) = Z Z Sy (kg — ky )ed2mhili/N g=i2mhalz/N (B.23)
k1€ZpN ko€ZN
sz_l ( ) ji2rkl1 /N
N Sy (k)e 99T firlo — 1, =0
O B U (B.24)
k0
0 fiir ZQ — ll ?é 0

denn fiir [, —1; = 0 und festes k = ko — ki werden N — |ky — k| = N Werte von s, (ko —
k1) jeweils phasengleich aufaddiert. Demgegeniiber werden die Werte s,, (ko — k;) fiir
ly — 11 # 0 mit einem sich drehenden, fast vollstindig umlaufenden Zeiger gewichtet,
so daf} sich in der Summe = 0 ergibt.

3. |k’2 - ]{31| Z 2L:
sl le) = D D syylke — ky)eBnNe ikl — 0 vy 1y, (B.25)

k1€ZN k2€ZN

da Snn(k2 — kl) =0.
Die gesamte AKF s, (I, 1) ergibt sich dann als

Sun (b1, l2) = Spp (U1, 12) + 83, (L 1) (B.26)
sodafl man insgesamt
201
N Sy (k)e 327R /N fgr [, — [, = 0
Snn(l1, l2) =~ k:—(gL—l) k) o (B.27)
0 fiir l2 — ll 7§ 0

erhélt. Damit ist die Varianz des Rauschens auf den Untertrigern ndherungsweise proportio-
nal zur DFT der AKF von 7. Der Rauschprozess der transformierten Folge ist deshalb nicht
stationér, aber zumindest ndherungsweise weif3.
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B.4 Begriindung fiir den Error-Floor beim
Kanalmodell C

Beim Kanalmodell C nach Abs. 5.2.2 {ibersteigt die Verzogerung der letzten Kanaltaps die
Dauer der zyklischen Erweiterung. Daher kommt es zu einer geringen Intersymbolinterferenz
zwischen den OFDM-Symbolen. Da keine Entzerrung stattfindet, ist dieser Term als sto-
rendes Rauschen anzusehen. Unter Vernachldssigung der zusétzlichen Verzégerung durch
Sende- und Empfangsfilter berechnet sich das nur durch ISI entstehende mittlere Signal-zu-
Interferenz-Verhéltnis (Signal-to-Interference-Ratio, SIR) zu

Zie/\fi BCEZ) |2
> ien; opt e (D))

i>64

SIRysr = 101ogy [dB] = 32 [dB], (B.28)

wobei N; die Menge der Indizes der Zeitpunkte fiir die Kanalabtastwerte bei vierfacher
Uberabtastung nach Tab. 5.1 darstellt und |h.(i)|* den Betrag der Varianz der zugehérigen
Kanalkoeffizienten.

Der Nenner in (B.28) erklirt sich dadurch, dafl die die Dauer der zyklischen Erweiterung
iibersteigenden Kanalabtastwerte nur zu einem Anteil (i — 64)/64 das folgende OFDM-
Symbol beeinflussen. In Wirklichkeit sollte das SIR;g; noch etwas geringer sein, da die Verzo-
gerung durch die Sende- und Empfangsfilter noch mit in die Berechnung eingeht. Somit wird
in keinem Fall Gesamt-SNR > 30 dB erreicht und im Modus 7 keine akzeptable Bitfehlerrate.















