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Zusammenfassung

Als breitbandiges Verteilmedium fur Multimedia-Inhalte mit portabler und mobiler
Empfangsmadglichkeit kann dierrestrische digitale Rundfunkibertraguame wesent-
liche Rolle in der kiinftigen informations- und wissensbasierten Gesellschaft spielen. Ein
Schlusselfaktor fir die Akzeptanz d&3/B-T-Systems(Digital Video Broadcasting -
Terrestrial)ist die preisgunstige Verfugbarkeit von Endgeraten, die den Nutzen und Vor-
teil der digitalen Ubertragungstechnik fiir den Verbraucher erkennbar werden lassen.

Aus wirtschaftlicher Sicht ist daher der Chip- und Endgerateproduzent bestrebt,
durch standardisierte Produktplattformen mit hoher Integrationsdichte und wenig chip-
externen Bauelementen die Herstellungskosten zu minimieren und die Entwicklung
gleichzeitig einem breiten Anwendungsspektrum zuzufuhren.

Aus systemtechnischer Sicht stellt der terrestrische Funkkanal erhéhte Anforde-
rungen an die Robustheit des Nachrichtensystems. Durch das in der DVB-T-Spezifika-
tion festgeschrieben®FDM-Ubertragungsverfahren (orthogonal frequency division
multiplexing)wird diesen schwierigen Empfangsverhéaltnissen wirksam begegnet.

Die Verknupfung der wirtschaftlichen Gesichtspunkte mit den systemtechnischen
Eigenschaften des OFDM-Verfahrens fiihrt mit Zielrichtung auf ein direktmischendes
Empfangskonzept zu Empfanger-Architekturen, die die oben genannten Anforderungen
nach hoher Integrationsdichte und systemtechnischer Flexibilitat erfullen. Die zentrale
Funktion derQuadraturdemodulatiorzur Riickgewinnung der informationstragenden
Basisbandsignale aus dem empfangenen Bandpass-Signal wird in diesen Empfangskon-
zepten in analoger Schaltungstechnik ausgefihrt. Die Quadraturmischung ist daher auf-
grund technologiebedingter Ungenauigkeiten im Herstellungsprozes8mputituden-
und Phasenunsymmetriewischen den Quadraturkomponenten behgf@t\erzerrun-

gen)
Die vorliegende Arbeit liefert Ergebnisse und Lésungen zu folgender im Kontext

der breitbandigen OFDM-Ubertragung aktuellen, aber in der Literatur bisher nur unge-
nigend betrachteten Fragestellung:

. Wie wirken sich die dem Zeitsignal zugefugten IQ-Unsymmetrien auf die Signal-
gualitat der OFDM-Untertrageramplituden im Frequenzbereich aus?

. Kdnnen diese 1Q-Verzerrungen durch nachgelagdidéale Kompensationsalgo-
rithmenin einem OFDM-Empfanger beseitigt werden?

Aufbauend auf einer detaillierten mathematischen Darstellung der durch Amplitu-
den- und Phasenunsymmetrie verzerrten OFDM-Untertrager werden zwei neuartige



VI Zusammenfassung

Kompensationsverfahren erarbeitet. Beide Korrekturmechanismen beseitigen die dem
analogen Zeitbereichssignal zugefugten Verzerrungen auf digitaler Ebene im Frequenz-
bereich. Dabei wird von den zur Schatzung des linear verzerrten Kanals mitgesendeten
Pilottragern Gebrauch gemacht. Das Verfahrensdgraraten Kompensatiaetektiert

und kompensiert den 1Q-Beitrag der Verzerrungen unabhangig von den durch Mehrwe-
geempfang hervorgerufenen linearen Kanalverzerrungen. Es kann somit in bestehende
digitale Empféanger als zusétzliche Funktionseinheit integriert werden. Das zweite Ver-
fahren beruht auf einexdaptiven Frequenzbereichsentzerrugg wird eine Filterstruk-

tur abgeleitet, mit der sowohl die linearen als auch die durch die IQ-Unsymmetrie
verursachten Verzerrungen gemeinsam beseitigt werden. Die Einstellung der Filterkoef-
fizienten erfolgt iterativ zunachst in einer pilottragerbasierten Trainingsphase. Nach hin-
reichender Konvergenz geht die Koeffizientenadaption in einen entscheidungsgesttitzten
Nachfiihrmodus Uber.

In Simulationsmodellen nach DVB-T-Standard wird die Wirksamkeit der entwor-
fenen Verfahren am praktischen System nachgewiesen und deren Grenzen unter realen
Ausbreitungsbedingungen aufgezeigt.

In Beantwortung der oben aufgebrachten Fragestellung lassen sich damit die
Ergebnisse der Arbeit wie folgt zusammenfassen:

. Fur Modulationsformen mit bandbreiteneffizienten, héherstufigen Signalkonstella-
tionen besteht die Notwendigkeit einer 1Q-Fehlerkompensation.

. In einem OFDM-Empfanger lassen sich die IQ-Verzerrungen effizient mit Metho-
den der digitalen Signalverarbeitung auf Frequenzbereichsebene kompensieren.

Die gewonnen Erkenntnisse stellen einen Beitrag zur Entwicklung eines hochinte-
grierten OFDM-Empfangers dar, indem das Zusammenwirken von digitaler Basisband-
Signalverarbeitung unter Anwendung des OFDM-Konzepts und analoger Schaltungs-
technik effizient genutzt wird. Das Verstandnis der durch die Systemrandbedingungen
vorgegeben Auswirkungen auf die Signalqualitat flief3t unmittelbar in die funktionale
Architektur der digitalen Signalverarbeitung ein. Dadurch kann im Hinblick auf eine
wirtschaftliche Gesamtlésung ein Ausgleich zwischen den Genauigkeitsanforderungen
an analoge Schaltungskomponenten und dem Anteil der digitalen Signalverarbeitung
angestrebt werden.
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1 Einleitung

1.1 Marktentwicklung des digitalen terrestrischen Fernsehens

Kennzeichen des Zusammenwachsens von Informationsverarbeitung und Tele-
kommunikationstechnik hin zu Multimedia-Technologien und -Anwendungen sind
neben dem Einsatz der digitalen Signalverarbeitung die Integration von Video-, Audio-
und Dateninhalten sowie die Moglichkeit der interaktiven Nutzung der angebotenen
Dienste. Eine Voraussetzung fur die Bereitstellung multimedialer Inhalte ist die Schaf-
fung einer leistungsfahigen Netzinfrastruktur, die dem Verlangen nach standig steigender
Ubertragungskapazitat gerecht wird. Als breitbandiges Verteilmedium mit portabler und
mit Einschréankung mobiler Empfangsmaoglichkeit kann dabeidiligtale terrestrische
Rundfunktbertragungine wesentliche Rolle in zukinftigen Multimedia-Szenarien spie-
len. Eine weitere wichtige Voraussetzung fir die Akzeptanz neuer Informationstechnolo-
gien ist die preisginstige Verfugbarkeit komfortabler Endgerate. Das prognostizierte
Marktwachstum in dem Segment der Set-Top-Boxen fur digitalen terrestrischen TV-
Empfang zeigAbb. 1.1 [47].
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Abb. 1.1 Absatzmarkt der Set-Top-Boxen fir digitalen terrestrischen TV-Empfang
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In Europa erwartet man bei 750000 ausgelieferten Einheiten im Jahr 2001 eine
Steigerung auf 2 Millionen Einheiten im Jahr 2004 mit weiterhin steigender Tendenz.
Weitere Marktprognosen sagen voraus, dass sich der weltweite Absatz von Halbleitern in
Set-Top-Boxen fir digitalen terrestrischen TV-Empfang, ausgehend von dem Jahr 2001
mit einem Umsatzvolumen von 89.6 Mio. $ auf 379.4 Mio. $ im Jahr 2004 erhoht,
Abb. 1.2 [47].
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Abb. 1.2 Halbleiter-Umsatzvolumen in Set-Top-Boxen fur digitalen terrestrischen
TV-Empfang

Diese Vorhersagen Uber die Marktentwicklung des digitalen terrestrischen Fernse-
hens unterstreichen die Bedeutung und Notwendigketschaftlich umsetzbareech-
nischer Entwicklungen auf dem Gebiet der digitalen breitbandigen
Ubertragungsverfahren, um die (Gewinn-)Erwartungen der Marktteilnehmer zu erfillen.

Im Folgenden wird auf die aktuellen StandardisierungsmalRnahmen und Einfiih-
rungsszenarien der digitalen terrestrischen Fernsehtbertragungstechnik mit Schwer-
punkt Europa sowie auf die Bedeutung des Endgeratemarktes eingegangen.
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1.1.1 Standardisierung der Ubertragungssysteme

Unter technischen Gesichtspunkten stehen bei dem Entwurf eines digitalen Uber-
tragungssystems die durch den Ubertragungskanal auferlegten physikalischen Randbe-
dingungen im Mittelpunkt. Im Rahmen dieser Vorgaben, wie z. B. die Eignung fur
Mehrwegeempfang, wird nach wirtschaftlich machbaren technischen Lésungen gesucht,
die die Information moglichst fehlerfrei und bandbreiteneffizient tbermitteln. Dartber-
hinaus kdnnen weitere technologische Randbedingungen und gesetzliche Bestimmungen
die Konzeption eines Ubertragungsverfahrens beeinflugddn.1.3fasst in einer Uber-
sicht die Entwurfsziele zusammen. Es zeigt sich, dass einige dieser Ziele teilweise in
Widerspruch zueinander stehen und ein Austausch der KenngroR3en (z. B. Sendeleistung
gegen Bandbreite) vorgenommen werden kann, um ein gegebenes Ziel (z. B. tolerierbare
Bitfehlerrate) zu erreichen.
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Abb. 1.3 Entwurfsziele fur ein digitales Ubertragungssystem
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Ausgehend von den Eigenschaften des terrestrischen Ausbreitungskanals und den
daraus resultierenden technischen Losungen spielen die Nutzeranforderungen eine zen-
trale Rolle bei dem Entwurf eines kommerziell erfolgreichen Ubertragungssystems [49].
Das europaischBVB-(Digital Video BroadcastingSystem betreffend gehort zu diesen
Anforderungen aus der Sicht der Endgeratehersteller eine groRtmagliche Gemeinsamkeit
innerhalb der DVB-Familie, d. h. zwischen den spezifizierten Ubertragungssystemen fir
Satellit (DVB-S), fur Kabel (DVB-C) und fur terrestrische Ausstrahlung (DVB-T) [1].
Weiterhin legt der Betreiber terrestrischer Netze aus Grinden der Frequenzékonomie
Wert auf die Mdglichkeit, ein Gleichwellennetz installieren zu kénnen [49].

Erste Feldversuche und Testausstrahlungen einer digitalen terrestrischen TV-
Signalubertragung nach demdehrtragerverfahrenmit orthogonalen zeitbegrenzten
Impulsfunktionen Qrthogonal Frequency Division Multiplexing - OFDManden in
Deutschland im Jahre 1993 statt [55, 56, 57], Labormessungen wurden in England mit
Blick auf eine HDTV-Ubertragung bereits im Jahr 1992 durchgefiihrt [58]. Die Einbezie-
hung oben genannter Nutzeranforderungen mundete in einem DVB-Systemvorschlag,
dessen Ubertragungstechnisches Konzept auf dem OFDM-Verfahren in Verbindung mit
einer leistungsfahigen verketteten Kanalcodierung befbtéd Orthogonal Frequency
Division Multiplexing - COFDNL

Der Gesamtmarkt wird im wesentlichen von zwei Standards auf ihren jeweiligen
Heimatmarkten dominiert: In Europa wurde das von dem DVB-Projekt erarbeitete
Systemkonzept in der Version vom Marz 1997 Blgopean Telecommunications Stan-
dard ETS 300 7441] vom European Telecommunications Standards Institute (ETSI)
verabschiedet. Dieser Standard findet auch auf3erhalb Europas in Indien und Australien
Beflrworter und steht in weiten Teilen mittel-, sidamerikanischer und asiatischer Staa-
ten zur Diskussion [50]. Der nordamerikanische Markt wird trotz kontroverser Diskus-
sionen mit DVB-T-Anhangern von dem ATSC-(Advanced Television Systems
Committee-)System bestimmt [51]. Ein dritter konkurrierender Systemvorschlag, das
ISDB-T-(Terrestrial Integrated Digital Services Broadcasting-)System, wurde in Japan
von der ARIB (Association of Radio Industries and Businesses) erarbeitet [52, 53]. Alle
drei genannten Standards spezifizieren die Ubertragungstechnik mit ihren funktionalen
Komponenten Modulation, Kanalcodierung und Rahmenstruktur fur eine Breitbanduber-
tragung von Video-, Audio und allgemeinen Datensignalen innerhalb eines 6- bis
8-MHz-Kanals. Die Schnittstelle zur Quellcodierung ist bei allen Systemvorschlagen in
gleicher Weise durch die Spezifikation des MPEG-2 (Moving Pictures Experts Group)
Transport-Streams vorgegeben [54].

Wahrend die FehlerkorrekturmalRnahmen des européischen DVB-T- und des japa-
nischen ISDB-T-Standards identisch sind, erlaubt der ebenfalls auf dem OFDM-Verfah-
ren basierende ISDB-T-Standard durch Segmentierung des Frequenzbandes eine
individuelle Zuweisung von Signalkonstellation und Coderate an einzelne Untertrager-
Segmente und ermoglicht dadurch unter gegebenen Ausbreitungsbedingungen einen
Ausgleich zwischen der erforderlichen Robustheit der Ubertragung und der maximal
ubertragenen Datenrate. Mit den flexiblen OFDM-Gesamtkonzepten des DVB-T- und
des ISDB-T-Systems konnen in den bestehenden 6- bis 8-MHz-breiten TV-Kanalen
Nutzdatenraten zwischen 5 Mbit/s und 32 Mbit/s Ubertragen werden.
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Im Gegensatz dazu ist das amerikanische ATSC-Systerkiaindgerverfahren

Die Modulation der Tragerschwingung erfolgt basierend auf einem 8-ASK-Symbolal-
phabet (amplitude shift keying - ASK). Die Kanalsymbole werden mit der Coderate 2/3
trelliscodiert, die HF-Ubertragung findet im Restseitenbandverfahren statt (vestigial
sideband - VSB). Ein zusatzlicher Fehlerschutz wird durch den &uReren Reed-Solomon-
Code erzielt. Mit diesem im Vergleich zu den OFDM-Verfahren starren Ubertragungs-
schema wird in einem 6-MHz-breiten Kanal eine feste Nutzdatenrate von 19.28 Mbit/s
erreicht. Tab. 1.1 fasst die wesentlichen Systemmerkmale der drei vorherrschenden
Standards fiir digitale terrestrische TV-Ubertragung zusammen.

DVB-T ISDB-T ATSC
Ubertragungs- Mehrtragerverfahren Mehrtragerverfahrenr Eintragerverfahren
verfahren COFDM COFDM 8-ASK/VSB
Symgo'(N“tZ)' 224/8961s 216/432/86415 0.093us
auer
Nutzbandbreite 7.61 MHz 5.575 MHz 6 MHz
Trageranzahl 1705/6817 1405/2809/5617 1
Tragerabstand 4464/1116 Hz 3968/1984/992 Hz
Bandsegmentierung - 13 Segménte -
DQPSK,
Symbolalphabet 4-,16-,64-QAM 4-16.64.OAM 8-ASK
. . Inter-/Intra
Frequenzinterleaving Intra-Band -
-Segment
Interleavingtiefe |
Zeitinterleavin - 0,4,8,16,32 -
g 0,2,4,8,16
0,1,2,4,8
6.75,13.5, 27, 54s
Schutzintervall 2;;;5288 5%13 13.5, 27, 54,108s -
T ' 27,54, 108, 216s
RS(204,188) aus | RS(204,188) aus RS(zé);éss;,?) aus
GF.(ZB) GF.(ZB) Faltungsinterleaver
Faltungsinterleaver| Faltungsinterleaver (1=52, M = 4)
Kanalcodierung (1=12, M=17f (1=12,M=17) o T
: . trelliscodierte Modu-
punktierter Faltungst punktierter Faltungs: lation (8-ASK mit 4-
code (K=7,Rate | code (K =7, Rate Zustinde Unaerbée
1/2,2/3,3/4,5/6/,7/8)| 1/2,2/3,3/4,5/6/,7/8) Code der Re?te 213)

Tab. 1.1 Systemmerkmale terrestrischer digitaler TV-Ubertragungsstandards
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DVB-T ISDB-T ATSC

Nutzdatenrate . 4-23 Mbit/s (6 MHz)
(Kanalbandbreite) || 232 MPIUS B MH2)| 5 25 Mbit/s (8 MHz)

Schnittstelle MPEG-2 TS MPEG-2 TS MPEG-2 TS

19 Mbit/s (6 MHz)

Tab. 1.1 Systemmerkmale terrestrischer digitaler TV-Ubertragungsstandards

a. Das zentrale Segment der in 13 Segmente unterteilten Nutzbandbreite kann mit einem Schmalband-Empfanger
separat empfangen werden (partial reception). Weiterhin erméglicht die individuelle Zuweisung von (gleichfor-
migem) Symbolalphabet, Coderate und (Zeit-)Interleavingtiefe zu den Bandsegmenten eine hierarchische Uber-
tragung mit bis zu 3 Ebenen.

b. Ungleichférmige Signalkonstellationen ermdglichen eine 2-Ebenen-Hierarchie.
c. | bezeichnet die Interleaving-Tiefe, M die Speicherzellengrofie.
d. K bezeichnet die Einflusslange des spezifizierten Faltungscodes.

1.1.2 Bedeutung der Empfangertechnologie

Der Nutzen und die Vorteile einer digitalen TV-Ubertragung miissen fiir den End-
verbraucher deutlich werden, um die Akzeptanz der neuen Techniken zu gewahrleisten.
Neben diesem erkennbaren Mehrwert bilden aber vor allem die Kosten kiinftiger Endge-
rate einen Schlisselfaktor fur die Geschwindigkeit der Marktdurchdringung [48]. Die
Anbieter der Telekommunikations- und Elektronikindustrie begegnen diesem zunehmen-
den Wettbewerbs- und Kostendruck durch wertschépfungsibergreifende Kooperation
und durch die Entwicklung vermarktbarer Gesamtlésungen, die sowohl die Hardware
(Endgerate) als auch Inhalte und Dienstleistungen umfassen. Als Beispiele seien die in
Verbindung mit dem Abonnement eines Programmangebots kostenlose Abgabe einer
Set-Top-Box oder der subventionierte Verkaufspreis von Mobilfunkgeraten genannt.
Standardisierte digitale Produktplattformen sollen dem Hersteller wie dem Endverbrau-
cher Investitionssicherheit bringen und zur Kostensenkung beitragen. Einéntedra-
tionsdichte mit geringer Zahlexterner analoger Bauelementelft den Chip- und
Endgerateproduzenten, die Herstellungskosten zu senken und damit insbesondere auf
dem preissensitiven Konsumermarkt bestehen zu kénnen.

Die Notwendigkeit niedriger Produktionskosten sowie das Ziel, die mit hohen
Investitionen verbundenen Neuentwicklungen einem maoglichst breiten Markt zur Verfi-
gung zu stellen, filhren zum Uberdenken konventionellarpfangerkonzepteZum
einen ist auf dem Gebiet der Front-End-Entwicklung die Tendenz festzustellen, bislang
analoge HF-Funktionen wie Mischung und Filterung durch exakt arbeitende digitale
Schaltungstechnik kostengulnstig zu ersetzen und dadurch zugleich mehr Flexibilitat zu
erzielen. Generell ist man bestrebt, die Schnittstelle zwistloehfrequenter analoger
Signalverarbeitungind digitaler Basisband-Signalverarbeitumgdglichst weit in Rich-
tung Antenneneingangssignal zu verschieben, um den Aufwand fir die Herstellung der
erforderlichen hochprézisen analogen Bauelemente und fir die (Board-)Integration zu
minimieren. Zum anderen werden Technologieplattformen es ermdglichen, in Bi-
CMOS-, GaAs- oder SiGe-Technologie gefertigte HF-Baugruppen in Standard-CMOS-
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Prozesse fur digitale Schaltungen zu integrieren und so dem Ziel 8ystems-on-a-
Chip-Designsnahezukommen.

Beiden Wegen sind bislang durch technologische Hlurden im Herstellungsprozess
noch Grenzen auferlegt, sodass oft die chip-externe analoge Realisierung der ersten
Signalverarbeitungsschritte in einem Empfanger die einzige Implementierungsmaoglich-
keit mit allen ihren aufwands- und funktionsbezogenen Nachteilen bleibt. Die unver-
meidbaren herstellungsbedingten Beeintrachtigungen filhren zu Fehlern in den analog
ausgefihrten Front-End-Funktionen. Diese Unzulanglichkeiten fallen besonders ins
Gewicht bei weniger robusten, bandbreiteneffizienten Modulationsverfahren wie sie ftr
eine 6konomische TV-Ausstrahlung in Betracht gezogen werden.

Grundgedanke der vorliegenden Arbeit ist es daher, die durch Herstellungsunge-
nauigkeiten analoger Bauelemente unvermeidlichen Signalfehler durch neuartige Entzer-
rungsmalnahmen im Empfanger auf digitaler Ebene nachtraglich zu kompensieren.

1.2 Zielsetzung, Vorgehensweise und Aufbau der Arbeit

Zielsetzung.Eine kostengunstige Realisierung in Zusammenhang mit den signal-
theoretischen Eigenschaften des OFDM-Verfahrens stellt konventionelle Front-End-
Strukturen fur digitale Empfanger infrage. Zukunftsweisende Empfangskonzepte wie der
direktmischende Empfanger sollen die Forderungen nach hoher Integrationsdichte und
systemtechnischer Flexibilitat erfullen. Die zentrale Funktion @aadraturmischung
wird in diesen Anwendungen in analoger Schaltungstechnik ausgefuhrt und ist daher
aufgrund technologiebedingter Beeintrachtigungen mit Amplituden- und Phasenunsym-
metrien behafte(lQ-Unsymmetrie)MalRnahmen zur Beseitigung derartiger Verzerrun-
gen sind aus dem Bereich der Einzeltragerverfahren bekannt. Die meisten dieser
Kompensationsmechanismen wirken direkt auf die Quadraturkomponenten des verzerr-
ten Zeitsignals ein. Die Systemarchitektur eines OFDM-Empfangers hingegen legt nahe,
die Entzerrung als ,post-processing” auf digitaler Ebene im Frequenzbereich vorzuneh-
men. Die Verbindung der durch analoge Schaltungstechnik verursachten 1Q-Verzerrun-
gen mit digitaler breitbandiger OFDM-Ubertragungstechnik fiihrt zu folgender in der
Literatur bisher nur am Rande diskutierten Fragestellung:

. Wie wirken sich die dem Zeitsignal zugefluigten 1Q-Unsymmetrien auf die Signal-
qualitat der OFDM-Untertrager im Frequenzbereich aus?

. Konnen diese 1Q-Verzerrungen durch nachgelagdigeale Kompensationsalgo-
rithmenbeseitigt werden?

Die vorliegende Arbeit liefert dazu Ergebnisse und neuartige Lésungen, wobei der
Schwerpunkt auf der Demonstration der Wirksamkeit der entwickelten Kompensations-
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algorithmen liegt. Die Verfahren werden theoretisch untermauert und auf algorithmi-
scher Ebene simuliert.

Im Hinblick auf die Umsetzung der Verfahren in wirtschaftlich vertretbare Imple-
mentierungen werden zwei Losungsanséatze verfolgt. Der erste Ansatz soll das Entwick-
lungsziel unter der zusatzlichen \Vorgabe erreichen, den zu entwerfenden I1Q-
Fehlerkompensationsmechanismus als reine Zusatzfunktion in die Systemarchitektur
eines bestehenden OFDM-Empféangers mit konventioneller Kanalschatzeinheit integrie-
ren zu kdnnen. Dieser Ansatz konzentriert die Aufgabenstellung auf das Problem der
Detektion von IQ-Unsymmetrien in linear verzerrten Signalen und fihrt zu der
gewunschten Losung der separaten Kompensation von 1Q-Unsymmetrien einerseits und
linearen Verzerrungen andererseits. Der zweite verfolgte Ansatz lockert die strenge Ent-
wurfs-Vorgabe und erlaubt eine Modifikation der Kanalschatzeinheit. Dieser Weg stellt
die getrennte Behandlung von IQ-Unsymmetrien und linearen Verzerrungen infrage und
fuhrt zu einer Methode der gemeinsamen Beseitiguegner Entzerrerstruktur.

VorgehensweiseDie in dieser Arbeit verfolgte Implementierungsstrategie von der
Idee einer 1Q-Fehlerkompensation zur DVB-T-Applikation des Algorithmus ist in
Abb. 1.4 dargestellt. Zunachst wurden die Entwicklungsvorgaben und die funktionellen
Anforderungen definiert, grundlegende Untersuchungen in Form einer mathematischen
Problembeschreibung durchgefihrt und Losungsalternativen bewertet.

Nachdem die jeweiligen Strukturen der Kompensationsverfahren festgelegt wor-
den waren, bestand die formale Vorgehensweise darin, die Gesamtfunktionalitat in Teil-
prozesse zu untergliedern, den Kern der jeweiligen Signalverarbeitungsaufgabe
mathematisch zu formulieren, in eine algorithmische Beschreibung umzusetzen und die
Teilfunktionen weitgehend unabhéngig voneinander mittels Simulation zu verifizieren.
In diesen erstellten Testumgebungen konnten vereinfachte Testdaten verwendet werden,
die nur die erforderlichen, zur Erfillung der speziellen Teilfunktion notwendigen Eigen-
schaften (z.B. Zufallsprozess) aufweisen und dadurch im Umfang erheblich reduziert
werden konnten (z.B. 8- statt 8K-FFT). Neben der einfacheren Handhabung hat dies den
Vorteil kurzerer Simulationszeiten. Als Simulationsumgebung in dieser Phase der Algo-
rithmen-Entwicklung diente vornehmlich die SignalverarbeitungssoftM&LAB1.

Die anschlie3ende Integration der getesteten Teilfunktionen und gleichzeitig die Adap-
tion an den DVB-T-Ubertragungsstandard wurde in der Simulationsumgebung fur digi-
tale SignalverarbeitungSignal Processing Worksystem(SPW)? durchgefiihrt.

Abb. 1.5 zeigt das Basisband-Simulationsmodell.

1. Simulationssoftware der Firma The MathWorks Inc., Natick (MA), USA
2. Simulationssoftware der Firma Cadence Design Systems Inc., San Jose (CA), USA
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Entwicklungsziel
IQ-Fehler-Kompensationsalgorithmus
(funktionelle Anforderungen, Entwurfsbedingungén)

'

mathematische Beschreibung der
IQ-Unsymmetrien im Frequenzbereich

'

-------- L Verfahren der 1Q-Fehler-Kompensation
f- - (separate Kompensation, adaptive Filterung)

¢

: mathematische Formulierung degr
digitalen Signalverarbeitungsaufgabe

- '

Simulationssoftware
MATLAB J/SPW

Algorithmus

y

! DVB-T-Simulationsmodell (SP\#)

Integration und Anpassung der Algorithimen
an DVB-T-Standard

Abb. 1.4 Implementierungsstrategie der 1Q-Fehler-Kompensationsalgorithmen
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Abb. 1.5 Funktionsblocke der Basisband-Simulationsanordnung nach DVB-T-
Standard
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Aufbau der Arbeit. Das Ubertragungstechnische Konzept @#sDM-Systems
wird in Kapitel 2 erlautert. Ausgehend von den Anforderungen, die der terrestrische
Ausbreitungskanal an ein robustes Nachrichtentibertragungssystem stellt, erfolgt eine
signaltheoretische Beschreibung des OFDM-Verfahrens. Dabei wird das Mehrtragerkon-
zept aus dem Eintragerverfahren durch Erweiterung der Menge der Impulsfunktionen
auf eine Klasseorthogonaler Funktionerentwickelt. Besonderen Raum nimmt der
Begriff desSchutzintervall®in, durch dessen Einfihrung den Stérungen infolge Mehr-
wegeempfangs wirksam begegnet wird.

Kapitel 3 hebt die Bedeutung d€uadraturmischungls Schaltungsstruktur zur
Rickgewinnung des informationstragenden Quellensignals hervor. Beruhend auf der
komplexen Signaldarstellung eines Bandpass-Signals ist die Erzeugung der Quadratur-
komponenten des aquivalenten Tiefpass-Signals als grundlegende Funktionalitat den dis-
kutierten Empfangskonzeptervorangestellt. Die Empfangskonzepte fir digitalen
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terrestrischen TV-Empfang und deren Weiterentwicklungen werden daran anschliel3end
skizziert. Eine wirtschaftlich interessante und systemtechnisch flexible Empféangerstruk-
tur liefert das direktmischende Empfangskonzept, allerdings ist die analoge 1Q-Demodu-
lation stets mit dem Nachteil einer [IQ-Unsymmetrie verbunden. Die daraus
resultierenden Signalverzerrungen in Kombination mit einer hochratigen OFDM-Uber-
tragung bilden den Anlass fir die in dieser Arbeit durchgefuhrten Untersuchungen.

Die Entwicklung geeigneter 1Q-Unsymmetrie-Kompensationsverfahren beginnt
mit der mathematischen Beschreibung der zu kompensierenden Effekte. Dies geschieht
in Kapitel 4 mit besonderem Augenmerk auf ddarstellung der 1Q-Verzerrungen im
FrequenzbereichDie Auswirkungen der Unsymmetrie auf ein 64-QAM-moduliertes
OFDM-Signal belegen die Notwendigkeit eines Kompensationsmechanismus. Gleich-
zeitig dient die mathematische Beschreibung in diesem Kapitel als Grundlage flir die neu
erarbeiteten Entzerrungsverfahren.

Die Kanalschatzung in einem OFDM-Empfanger ist dafiir ausgelegt, die linearen
Kanalverzerrungen zu beseitigen. Kapitel 5 erlautert die Strukturen konventioneller
Kanalschatzverfahreand verweist auf deren Eigenschaft, keine durch 1Q-Fehler verur-
sachten Signalverzerrungen beseitigen zu kdénnen. Nur durch die vorgeschlagenen
Erweiterungen konventioneller Kanalschétzeinheiten ist deren Kompensation maglich.

Den Schwerpunkt dieser Arbeit bilden die in Kapitel 6 neu entwickedigitalen
IQ-Fehler-Kompensationsverfahreiks werden zwei entsprechend den Entwicklungs-
vorgaben in ihrer Struktur verschiedene Methoden Bexquenzbereichsentzerrung
abgeleitet. Abschnitt 6.1 behandelt die von der konventionellen Kanalschatzung unab-
hangige Kompensation der 1Q-Fehler. Das in Abschnitt 6.2 beschriebene Verfahren der
erweiterten adaptiven Frequenzbereichsentzerremgdglicht die Kompensation linea-
rer, wie auch durch IQ-Fehler verursachter Verzerrungen in einem gemeinsamen Entzer-
rernetzwerk. Die iterative Bestimmung der Filterkoeffizienten geschieht nach dem LMS-
Algorithmus. Die Wirksamkeit der Kompensationsmechanismen wird bewertet und die
Grenzen der Verfahren unter realen Ausbreitungsbedingungen aufgezeigt.

Kapitel 7 fasst die Ergebnisse zusammen und stellt die vorgeschlagenen Lésungs-
verfahren in Zusammenhang mit den in Kapitel 1 erhoben Anforderungen und Design-
Vorgaben.



2 Ubertragungstechnisches Konzept des OFDM-
Systems

Ausgangspunkt bei der Entwicklung eines Nachrichtenltbertragungssystems bilden
neben den Bedurfnissen der Anwender vor allem die Anforderungen und Randbedingun-
gen, die der Ubertragungskanal an eine moglichst fehlerfreie Informationsiibermittlung
stellt. In Abschnitt 2.1 werden die besonderen Eigenschaften des terrestrischen Funkka-
nals, gekennzeichnet durch die Begrifeequenzselektivitaind Zeitvarianz erlautert
und deren Einfluss auf das Ubertragungssignal geklart. Abschnitt 2.2 liefert eine mathe-
matische Beschreibung dddehrtragerverfahrensund geht auf den Empfang von
OFDM-Signalen ein. Die Merkmale deDFDM-Ubertragungwerden in Beziehung
gesetzt zu den gestellten technischen Anforderungen, wobei sich zeigt, dass insbeson-
dere der Frequenzselektivitat mittels Mehrtragertbertragung in einfacher Weise entge-
gengewirkt werden kann.

2.1 Eigenschaften des terrestrischen Ubertragungsweges

Dieser Absatz behandelt d®ystemtheoretischen Grundlagen der Modellierung
des terrestrischen Ubertragungswegssweit sie fiir das Verstandnis der nachfolgenden
Kapitel, insbesondere fiir die Kanalschatzung in Kapitel 5, erforderlich sind. Es dient
weiterhin als Motivation fur die Einfihrung der Mehrtragerverfahren. Ausfihrliche,
mathematisch tiefgreifende Behandlungen dieser Thematik sind in [29] und [39] zu fin-
den.

2.1.1 Modellierung zeitvarianter linearer Systeme

Der terrestrische Ubertragungskanal fur stationaren Empfang ist in erster Linie
gekennzeichnet durch Mehrwegeausbreitung infolge der Reflexion und Beugung der
ausgesendeten Wellen. Das Sendesignal erreicht den Empfanger mehrfach mit unter-
schiedlichen Laufzeiten und fiihrt zu einem ZerflieRen der Impulsantwort des Ubertra-
gungskanals. Diese zeitliche Dispersion &auf3ert sich als Frequenzselektivitdt der
KanalUbertragungsfunktion. Berticksichtigt man dartberhinaus die wechselnde Abschat-
tung durch Hindernisse wie sie bei portablem TV-Empfang auftritt sowie die Bewegung
des Empfangers bei Mobilempfang, so ist das System zusétzlich durch eine Zeitvarianz
gekennzeichnet. Unter der Annahme P diskreter Ausbreitungspfade mit jeweils konstan-
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ten Laufzeiten lasst sich die zeitvariante Kanalimpulsantwirt Abhangigkeit der
Beobachtungszeit t und der Verzégerungszdrstellen afs

P-1
h(t,t) = ¥ hy()3(T-1p) , (2.1)
p=0

wobei hy(t) der dem p-ten Pfad zugeordnete komplexwertige Dampfungsfaktor
undt, die durch den Umweg bedingte Verzégerung angeben.

Die Fourier-Transformierte der zeitvarianten Impulsantwort beztglich der Verzo-
gerungszeit beschreibt die zeitvariante Ubertragungsfunktion H(f,t)

H(f,t) = FT{h(T.t)} . (2.2)

Die zeitdiskrete Modellierung als dispersives lineares zeitvariantes System (linear
time-variant system - LTV-System) kann durch eine FIR-Filterstruktur erfolgen [33]. Es
ergibt sich fur die zeitvariante Kanalimpulsantwort mit dem Beobachtungszeitindex n,
dem Verzogerungsindex m und der dem p-ten Pfad zugeordneten Verzdgerung p

P-1

h[m, n] = z hp[n]é[m—p] . (2.3)
p=0

Abb. 2.1 zeigt das zeitdiskrete Modell des dispersiven zeitvarianten Kanals.

Kanaleingang

- — ] Sl
holn] hp_4n]
— —>

Kanalausgang
—>

Abb. 2.1 Zeitdiskretes Kanalmodell des zeitvarianten Mehrwegekanals

1. Exakter wére die Bezeichnung zeitvariante Gewichtsfunktion [29].
2. &(.) bezeichnet den Dirac-Stol3.
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2.1.2 Modellierung als Zufallsprozess

Aufgrund der Vielzahl unterschiedlicher und unvorhersagbarer Einflussfaktoren
kann das Ubertragungsverhalten des terrestrischen Funkkanals nicht mehr determini-
stisch erfasst werden. Die Impulsantwort wird daher als stochastischer Prozess model-
liert, dessen dynamische Eigenschaften durch Mittelwerte (Erwartungswerte erster und
zweiter Ordnung) beschrieben werden.

Ausgangspunkt bilden die zeitvariante Impulsfunktion,f)(und deren Fourier-
Transformierte beziiglich der Verzégerungszeitie zeitvariante Ubertragungsfunktion
H(f,t). Unter der Annahme der Stationaritat im weiteren Sinn (wide-sense stationary -
WSS) des Zufallsprozessestht], ist dessen Autokorrelationsfunktion nur noch eine
Funktion der DifferenAAt der Beobachtungszeitpunkte, es gilt 3lso

On(Ty, T At) = E{h(t4, t)h{(T,, t + At)} OtOR . (2.4)

Geht man weiterhin davon aus, dass die den unterschiedlichen Signalverzégerun-
gent zugeordneten Signale unkorrelierte Prozesse darstellen (uncorrelated scattering -
US), konzentriert sich die Funktiop,(141,1,,At) aus Gl. (2.4) auf einen Dirac-Stol3 mit
dem Gewichth,(T,At)

Grn(Tq, Ty, A) = ¢y 4(T, At)O(AT) OtOR. (2.5)

Die Autokorrelationsfunktiorpy(t,At) wird als Verzogerungs-Zeit-Korrelations-
funktion bezeichnet. Aus der Fourier-Transformiert.(_-:‘n $eR(T,At) bezlglicht ergibt
sich die Autokorrelationsfunktion der zeitvarianten Ubertragungsfunktion

byn(Af, At) = FT {dnn(T, A} = E{H(f, t)HL(f + Af, t + At)}, (2.6)

sie wird als Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion bezeichnet. Bei dieser Fourier-
Integral-Bildung zeigt sich, dass die Eigenschaft US sich im Frequenzbereich dadurch
auRert, dass die Autokorrelationsfunktidp(Af,At) der zeitvarianten Ubertragungs-
funktion nur noch von der Differenaf der betrachteten Frequenzen abhangig ist. Ana-
log zur Interpretation im Zeitbereich bedeutet dies, dass die zeitvariante
Ubertragungsfunktion H(f,t) einen im weiteren Sinn stationaren Prozess darstellt. Die
Ubersicht in Abb. 2.2 stellt den Zusammenhang zwischen den bisher erlauterten
Beschreibungsformen dar.

3. Zum Erwartungswert E{.} siehe Anhang C.
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FT;
zeitvariante Impulsantwort o—e zeitvariante Ubertragungsfunktion
h(t,t) ‘ H(f,t)
l E{} WSSUS l E{}
Verzégerungs-Zeit-Korrelationsfunktion O———@ Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion
dnn(T.At) FTy dpn(Af,AL)

Abb. 2.2 Grundlegende Beschreibungsformen fur WSSUS-Systeme

Aus diesen das lineare zeitvariante System beschreibenden Kennfunktionen lassen
sich durch Nullsetzen bestimmter Variablen und durch Transformation in den jeweiligen
Bildbereich weitere Kenngréf3en zur Charakterisierung der dynamischen Systemeigen-
schaften ableiten. Die Aussagen Uber die Schnelligkeit der Signalanderungen spielen vor
dem Hintergrund der Kanalschatzung (Kapitel 5) in einem OFDM-Empféanger eine
wesentliche Rolle.

Ansatzpunkt fur die Ableitung weiterer Kenngré3en sei hier die Zeit-Frequenz-
Korrelationsfunktion¢(Af,At), also die Autokorrelationsfunktion der zeitvarianten
Ubertragungsfunktion eines LTV-Systems mit WSSUS-Eigenschaften. Ein MaR fiir die
Korrelation langs der Frequenzachse gewinnt man aus Gl. (2.6), fallAtef gesetzt
wird. Die resultierende Funktion

by (Af, 0) = FT{d,,(t, 0)} = E{ H(f, )HLA(f + Af, t)} (2.7)

heil3t Frequenzkorrelations-Funktion. Sie erlangt Bedeutung im Fall der Wiener-
Filterung in Frequenzrichtung (Abschnitt 5.2.3), wo Annahmen tber die Frequenzkorre-
lationen des Kanals in die Korrelationsmatieinflie3en. Die Bandbreite eines flachen-
gleichen Rechtecks der Holg,(0,0) wird als Koharenzbandbreitafy bezeichnet,
Abb. 2.3 Ist sie wesentlich grof3er als ein betrachter Spektralbesdicto erfahren alle
Freguenzanteile innerhalb des Abschniifsdie gleiche Pegelanderung und der Kanal
kann innerhalb des Bereich& als nicht-frequenzselektiv angesehen werden. Diese
Erkenntnis liefert eine Rechtfertigung fur Mehrtragerverfahren, welche die gesamte
Kanalbandbreite in viele schmalbandige nicht-frequenzselektive Kanale aufteilen (vgl.
Abb. 5.1), die dann problemlos mit den in Kapitel 5 behandelten Methoden entzerrt wer-
den konnen. Die nach Gl. (2.7) der Frequenzkorrelationsfunktion zugeordnete zeitliche
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Autokorrelationsfunktiond,(t,0) wird Verzogerungsleistungsprofil [29] genannt und
gibt Aufschluss dartber, wie die mittlere Leistdrauf dem Kanal in Abhangigkeit der
Verzogerungszeit verteilt ist.

Analoge Betrachtungen kdnnen, wiederum ausgehend von der Zeit-Frequenz-Kor-
relationsfunktiond 4 (Af,At), angestellt werden, wenfif = 0 gesetzt wird. In diesem
Fall geht die allgemeine Zeit-Frequenz-Korrelationsfunkting,(Af,At) Uber in die
mittlere Zeitkorrelationsfunktiog(0,At) [29]. Diese ergibt sich auch mittels Integra-
tion der allgemeinen  Verzdgerungs-Zeit-Korrelationsfunktion  tber  die
Verzogerungszeit

[ee]

B (0,80 = [ dyy(T, At)r . (2.8)

—00

Diese Funktion liefert eine Aussage, wie weitreichend die Ahnlichkeit der
Signalamplituden sich langs der Zeitaclseauswirkt, also tUber die Schnelligkeit der
zeitlichen Anderungen. Bedeutsam ist diese Beschreibung fiir die Wiener-Filterung in
Zeitrichtung (Kapitel 5.2.3), da dort Annahmen uber die zeitlichen Korrelationseigen-
schaften in die KanalautokorrelationsmatRxeingehen. Auch hier kann ahnlich der
Koharenzbandbreite eine Koharenzzeit oder KorrelationsdAyerdurch die Breite
eines flachengleichen Rechtecks der Hpphg(0,0) definiert werden, sieh&bb. 2.3. Ist
die Koharenzzeifity wesentlich grol3er als ein betrachteter Signalabschnitto andert
sich der Signalpegel fur alle Zeitanteile innerhalb der Zeitspaxinia gleicher Weise
(nicht-zeitselektiy. Umgekehrt folgt im Hinblick auf ein Mehrtragerverfahren, dass
einer Verlangerung der Symboldauer (Erhéhung der Trageranzahl bei fester Gesamt-
bandbreite) durch die Zeitselektivitdt des Kanals Grenzen gesetzt sind. Die Fourier-
Transformierte beziglich der Beobachtungszeitdiffessinfiinrt auf das mittlere Dopp-
ler-Leistungsdichtespektrum

@s(fp) = FTad ¢pn(0,AD} (2.9)

welches die Schnelligkeit der zeitlichen Anderung als Funktion der Dopplerfre-
guenz charakterisiert. Die besprochenen statistischen Kenngréf3en und ihre Beziehungen
sind inAbb. 2.3 graphisch dargestellt.

4. Zur Herleitung wurde bekanntlicht = 0 gesetzt, sodass der Wert der Autokorrelationsfunktion die
Signalleistung widerspiegelt.
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Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion

dHH(AfAL)
At=0 / \ Af=0
Frequenz-Korrelationsfunktion mittlere Zeit-Korrelationsfunktion
dHH(AT,0) dun(0AL)

/N

<--he > < >
Afg At
l FT; I FTa
Verzogerungs-Leistungsprofil mittleres Doppler-Leistungsdichtespektrum
dnn(t,0) os(fp)

Abb. 2.3 Statistische Kenngrof3en und ihre Beziehungen

2.2 Grundlagen der OFDM-Ubertragung

Dieses Kapitel beschreibt die zu Grunde liegenden Prinzipien des OFDM-Ubertra-
gungsverfahrens [2, 3, 4, 11]. Ausgehend von einer digitalereltrager-Signaltibertra-
gung mit Puls-Amplituden-Modulation (PAMyird durch Erweiterung der Menge der
Impulsfunktionen auf eine Klasse orthogonaler FunktionenMeisrtragerkonzeptiar-
gestellt, das bei Wahl eines auf sin/cos-Impulsfunktionen basierenden Orthogonalsy-
stems in da®©DFDM-Verfahrentbergeht. Aus der zeitdiskreten Beschreibung folgt die
Realisierung des Verfahrens mittels diskreten Fourier-Transformation (DFTPDie
DFT bietet aufgrund ihrer signaltheoretischen Eigenschaften die Moglichkeit der einfa-
chen Implementierung eine&dchutzintervallsdurch dessen Einfihrung den Stérungen
infolge Mehrwegeempfangs wirkungsvoll begegnet werden kann.
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Die mathematische Beschreibung der digitalen Signalverarbeitung im Sender und
Empfanger beruht dabei auf der Darstellung von Bandpass-Systemen im &aquivalenten
Tiefpassbereich, d.h. in komplexer Signaldarstellung [6].

2.2.1 Ubertragung digitaler Signale

Ausgangspunkt ist das funktionale Blockdiagrammi\bb. 2.4, aus dem die rele-
vanten Definitionen und Begriffe zur Beschreibung der digitalen Signalibertragung
sowie die Bedeutung der Funktionsblocke im Hinblick auf das OFDM-Verfahren abge-
leitet werden.

{m} A o(t—iT) s(t
' Abbildung zﬁ, ' Impuls- ® M- Umeet
— (Mapping) P~ formung G(f) - HF-Umsetzung
¢ sgp(t)
Ubertragungs-
kanal Hsp(f)
¢ rep(t)
{m} Abbildung™ (A} Detektion {z} Filterung C(f) ) Vorfilterung
(De-Mapping) Abtastung B BB-Umsetzung

| Synchronisation |

Abb. 2.4 Digitales Ubertragungssystem

Als Eingangssignal des Modulationsprozesses sei hier eine Folgevfm M
moglichen Signalnummern (m+ O ... M-1) angenommen, die beispielsweise aus der
blockweisen Zuordnung von lgM) binarwertigen Symbolen entstanden sind. Die M
moglichen Signalnummern werden auf die i. Allg. komplexen Signalelemenénas
definierten Signalalphabets (Signalkonstellation) der GréRe M abgebildet. Die Faltung
der mit den komplexen Amplituden; §ewichteten Dirac-Sto3folge mit der aquivalenten
Tiefpass-Impulsfunktion g(t) liefert das aquivalente Tiefpass-Sendesignal s(t) in Glei-
chung (2.10) (komplexe Hullkurve), aus dem durch Multiplikation mit dem komplexen
Trager zunachst das analytische Signal mit nur positiven Frequenzkomponenten und
durch anschlieRende Realteilbildung das reelle Bandpass-Sendegjgtjahst symme-
trischen Frequenzanteilen (2.11) geformt wigd” bezeichnet die lineare Faltung)
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s( = [ g Ai6(t—iT)}- a(t
= (2.10)
= 3 Agt-iT)
sop(t) = Reg pe 1. 2.11)
0 O

Der Kanal ist durch seine Bandpass-Ubertragungsfunktigg(fiHbzw. durch H(f)
im aquivalenten Tiefpassbereich und durch additives weil3es, gaulRverteiltes Rauschen
(AWGN) charakterisiert. Das zeitkontinuierliche Bandpass-Empfangssigpé) wird
im Empfanger, meist Uber ein oder mehrere Zwischenfrequenzbereiche mit selektiver
Filterung, in das aquivalente komplexe Tiefpass-Signal r(t) transformiert. Dieser Vor-
gang der Quadraturmischung oder 1Q-Demodulation wird in Kapitel 3 ausfthrlich
beschrieben. Nach der Filterung mit der aquivalenten Tiefpass-Ubertragungsfunktion
C(f) des Empfangsfilters enthélt das Ausgangssignal im Abstand T des Symbolintervalls
die Folge der DetektionsvariablenJZsufficient statistics [7]), aus der in einer Detekti-
onsstufe jeweils unabhangig von vorangehenden oder nachfolgenden Detektionsvaria-
blen die Schatzwerte /Aiir die Folge der Amplitudenkoeffizienten, bzw. nach Inversion
der Abbildung, Schéatzwerte fur die Signalnummerngebildet werden. In Verbindung
mit einer Kanalcodierung kann der Informationsverlust aufgrund der Unabhangigkeit der
Einzelsymbolentscheidungen vermieden werden, indem die Detektionsvariable z
nahezu unquantisiert (soft-decision) direkt dem Kanal-Decodierprozess zugeftihrt wird.

Bei verzerrungsfreiem Empfang, d.h konstanter Kanaltibertragungsfunktion H(f)
ist das Empfangsfilter C(f) eines Korrelationsfilterempfangers bestimmt durch
C(f) = G'(f) (nicht-kausales Matched-Filter fiir komplexe Signale). Am Filterausgang
kann dann die von zeitlich benachbarten Symbolen ungestdrte Folge von Detektionsva-
riablen {z = ¢44(iT)} gewonnen werden, falls die Impulsautokorrelationsfunkiig(t)
an den Zeitpunkten iT folgende Bedingung erfullt (1. Nyquistkriterium, [6])

5. Eine spektrale Symmetrie (gerader Realteil und ungerader Imaginarteil) bezlglich der Frequenz f=0
ergibt ein reelles Zeitsignal. Eine elegantere Mdglichkeit gin reelles Ausgangssignal direkt aus den
Signalelementen Azu erzeugen, ergibt sich fur ein OFDM-Ubertragungssystem unter Vorwegnahme
von Beziehung (2.26), welche die inverse diskrete Fourier-Transformation der Signalelemente A
beschreibt: Die Signalelemente; Atellen die komplexen Spektralkoeffizienten einer inversen N-
Punkte-DFT dar. Es liegt daher nahe, dieses Spektrum mit den bekannten KoeffiziesteauAfor-
men, dass es den Symmetrieanforderungen geniigt, die ein reelles Zeitsignal an seine Beschreibung im
Frequenzbereich stellt. Das gelingt bei Erweiterung auf eine 2N-Punkte-DFT, die wiederum die Verar-
beitung von zwei aufeinanderfolgenden Symbolen in einem Transformationsschritt effizient erscheinen
lasst [5].
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0g(iT) =0 falls %0

bgg() = [9(OLg(t+T)ct (212)

Die in (2.12) geforderte zeitliche Orthogonalitat fiihrt also zu einer Ubertragung
frei von Eigeninterferenzen (Intersymbol-Interferenzen J.1®las erste Nyquistkrite-
rium wird von allen auf die Dauer t < T zeitbegrenzten Impulsfunktionen g(t) erfullt, da
deren Autokorrelationsfunktionen fur [t| > T identisch Null sind.

Die Formulierung von (2.12) im Frequenzbereich verlangt, dass die periodisch
wiederholten und tiberlagerten Energiedichtespektren {@{fi¢ Konstante ergeben [6].
Zu bemerken ist, dass diese Anforderung Uber die Interferenzfreiheit grundsatzlich fir
das Signal am Ausgang des Korrelationsfilters gilt und sich an diesem Punkt nur unter
oben genannter Voraussetzung einer konstanten Kanallbertragungsfunktion H(f) die
Autokorrelationsfunktionp(t) ergibt. Im allgemeinen Fall muss die Gesamtubertra-
gungsfunktion Q(f) = |G(ffH(f) betrachtet werden, woraus sofort folgt, dass bei Kana-
len mit frequenzabhangiger Ubertragungsfunktion H(f) und bei vorgegebener an
interferenzfreie Kanale angepasster Impuls-Ubertragungsfunktion G(f) das 1. Nyquist-
Kriterium verletzt wird.

2.2.2 OFDM-Signalmodell

Das Einzeltrager-Sendesignal in (2.10) kann zur Beschreibung eines Mehrtrager-
Signals erweitert werden, indem man die Beschrankung auf eine einzige Tragerfunktion
g(t) aufgibt und statt dessen eine Menge von N Tragerfunktiop@hgleichzeitig tber-
tragt, die in jedem Symbolintervall i mit N komplexen Koeffizientefjkfy 0 <k <N,
gewichtet werden.

oo N-1
s() = 5 Y ALKIg(t—iT) —0<t<oo . (2.13)
i=—0 k=0

Um interferenzfreie Abtastwerte der Detektionsvariablezw gewinnen, muss
neben der in (2.12) verlangten Orthogonalitat zeitlich aufeinanderfolgender Impulse jetzt
noch zusatzlich die (spektrale) Orthogonalitat der N Tragersignale gefordert werden
(verallgemeinertes Nyquist-Kriterium)
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bgq(T) =0  falls  i#0  OkO{0..N-1}

0gq(T) =0 D falls k# |

) (2.14)
Bgq(D = [ GO (t+D)at

Ein Orthogonalitatsverlust fiihrt zu Ubersprechen zwischen den Tragerfunktionen
gk(t) und wird als intercarrier interference (ICI) bezeichnet.

Im OFDM-Konzept werden beide Orthogonalitatsbedingungen durch auf die
Dauer T zeitbegrenzte Tragersignale aus dem Orthogonalsystem der sin/cos-Funktionen
erfillt

j2Ttf
g(t) = € Kw(t)  —o<t<o. (2.15)

Dabei ist w(t) die (kausale) Rechteck-Fensterfunktion

0<t<T
w(t) = %1 falls (2.16)
0 sonst
und fir die quidistanten Tragerfrequenzggilt
_k _
f = T k =0.N-1. (2.17)

Das OFDM-Sendesignal Uber die gesamte Zeitachse ergibt sich nun aus (2.13) mit
(2.15) durch die zeitlich im Abstand T parallele Ubertragung von N mit den Koeffizien-
ten A[K] gewichteten und auf die Dauer T zeitbegrenzten Tragerfunktiqien g

) N-1 . .
j2mf, (t—iT) .
s(t) = z z A;[k]e w(t—iT) —0<t<oo , (2.18)
i=—0 k=0

Fur das OFDM-Sendesymbol im i-ten Modulationsintervall gilt damit

N-1 j2mf, (t—iT

s = T Ajlkle W(t=iT)  iT<t<(@i+1)T. (2.19)
k=0
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Die direkte Umsetzung der Gleichung (2.19) in ein zeitkontinuierliches Modell
eines Senders zeigtbb. 2.5. Zur Erzeugung des OFDM-Symbols wird eine N-fache

parallele Anordnung aus Filtern w(t) und (Tragerfrequenz-)Oszillate/féh bendtigt.
Tw | g
e
Ail0] | |
w(t) X >

I I

L — - - - - - |

cad |

IS Ak |

—( SIP | w() X L 4 S0
I I

Abb. 2.5 Mehrtrager-Sendermodell

Abb. 2.6 zeigt anschaulich die Orthogonalitat von 3 Tragerfunktionen der Fre-
quenzenf=k/T, mitk =1, 2, 3,normiert auf die Symboldauer T. Die Summe der auf
die Dauer T zeitbegrenzten Teilsignale transformiert sich in eine Folge vakfem / T
verschobene si-Funktionen im Frequenzbereich. Trotz spektraler Uberlappung treten an
den diskreten Frequenzep= k /T keine Storungen durch spektral benachbarte Funk-
tionen auf. Auch wird offensichtlich, dass um so mehr Tragerfunktionen in eine fest vor-

gegebene Gesamtbandbreite passen, je schmaler die einzelne si-Funktion, d.h. desto

langer die Symboldauer ist. Hierin wird der Kompromiss zwischen der Empfindlichkeit
des Verfahrens gegeniber Frequenz- und Zeitselektivitat deutlich, da der Einfluss einer
frequenzselektiven Kanallbertragungsfunktion auf einen kurzen Frequenzabschnitt zwar
geringer ist, dafur aber wegen der langen Symboldauer die Empfindlichkeit gegentuber
zeitlich veranderlichen Kanalen wéachst.
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Abb. 2.6 Orthogonalitat der Tragerfunktionen
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Eine &aquidistante Abtastung der zeitkontinuierlichen Tragerfunktionen mit N
Abtastwerten pro Symboldauer T (Modulationsintervall)

_T _
T N T=N04

samp™

(2.20)

samp

ergibt mit der normierten Abtastperiodg,f,,= 1 fur die diskreten Frequenzwerfedus
(2.17)

k=0.N-1. (2.21)

Definiert man die zeitdiskreten Tragerfunktiongiing analog zum zeitkontinuierlichen
Fall (2.15)

j2n£n

N
on] = e w[n] (2.22)
mit der zeitdiskreten Rechteck-Fensterung

< n<
winl = 0 fans OSN<N (2.23)
Ep sonst

dann folgt fur die zeitdiskrete kausale Formulierung des vollstandigen OFDM-Sendesi-
gnals (2.13)

o N-1
s[n = z 2 Ai[K] 9, [n—=iN] —c0<t<oo , (2.24)
i=—0 k=0

Fur das i-te Ubertragene Symbol ergibt sich
N-1
s[n] = ZAi[k] g, [n—iN] iN<n<(i+1)N (2.25)
k -

=0

und nach Einsetzen von (2.22)
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N-1 jZn-:f-l[n—iN]
s[n] = > Ai[k] e w[n—iN] iN<n<(i+1)N . (2.26)
k=0

Der Ausdruck (2.26) ist die Formulierung einer N-Punkte inversen diskreten Fou-
rier-Transformation (IDFT), die die orthogonale Transformation der N komplexen (Fre-
quenz-)Koeffizienten k] in die N (Zeitbereichs-)Werte;[1] des OFDM-Sendesignals
beschreibt. Damit kann die iAbb. 2.5 dargestellte Bank aus Filtern und Oszillatoren
vollstandig durch eine IDFT-Operation ersetzt werden.

2.2.3 Empfang von OFDM-Signalen

Der zeitdiskrete terrestrische Ubertragungskanal als zeitvarianter Mehrwegekanal
nach Abschnitt 2.1 sei durch seine aquivalente Tiefpass-Impulsantwort h(m,n) und addi-
tives weil3es, gaul3sches Rauschen (AWGN) n[n] beschriébénZ.7).

n[n]

sln] —®{  h[m,n] -+ > 1[n]

Abb. 2.7 Aquivalentes Tiefpass-Kanalmodell

Die Betrachtung dedrequenzselektiveiKanals erfolgt in Abschnitt 2.2.4 im
Zusammenhang mit der Einfihrung des Schutzintervalls. Zunachst soll der einfachste
Fall einesverzerrungsfreierzeitinvarianten Systems angenommen werden. Dies ent-
spricht dem Empfang nur eines Signalpfades, allerdings mit einer zulassigen Verzdge-
rung . Es gilt fir die Kanalimpulsantwort und ihre Fourier-Transformferte

6. Streng ausgedruckt ist hier die Fourier-Transformierte zeitdiskreter Signale (discrete-time Fourier trans-
form - DTFT) gemeint. Implizit wird durch die ganzzahlige Indizierung des zeitdiskreten Signals die
Abtastperiode T =1 angenommen.
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hn]

H(ejznf

hod[N— Pyl
V=h e_jzmpo ) (2.27)
= Ho

Die Kanalausgangsfolge r[n] lasst sich durch die Faltung der Kanalimpulsantwort
h[n] mit den Abtastwerten der OFDM-Symbolfolge s[n] beschreiben

r(n) = h[n] e s[n] +n[n] . (2.28)

Vernachlassigt man im verzerrungsfreien Fall nach (2.27) zudem noch die Laufzeit
Po, SO ist der Kanal nur durch einen mit der (komplexen) Konstangegelwichteten
Dirac-Impuls an der Stelle n = 0 beschrieben und die Faltung in (2.28) geht tber in eine
einfache Multiplikation

r(n] = hgs[n] +n[n] . (2.29)

Fur die Filterfunktion c[n] eines zeitdiskreten Matched-Filter Empfangs [13] gilt
analog zum zeitkontinuierlichen Fall, dass die FilterstoRantwort der zeitgespiegelten,
konjugiert komplexen Impulsfunktion entspricht: c[n] ] (nicht-kausale Schreib-
weise). Fur den k-ten Empfangszweig, d.h. fir die Demodulation des k-ten Tragers folgt
damit am Ausgang des k-ten Korrelations-Filters

z[n] = r[n] e gt [N-nN]
o _ (2.30)
z[nl = Y r[m] g-IN—n+m] k=0.N-1

Far die hier vorliegenden zeitbegrenzten Sendeimpylgd der Dauer N kann die
Realisierung des Korrelationsempfangers durch einen Korrelator erfolgen [6]. Die Sum-
mation im Modulationsintervall i Gber die Symboldauer N und Abtastung im Symboltakt
zum Zeitpunkt n = (i+1)N-1 liefeft

7. Z;K] sei hier in Grof3buchstaben geschrieben, um die spatere Interpretation als Frequenzbereichsgrofie
zu verdeutlichen.
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(i+1)N-1
2N - e ns = ZilKD = Z ri[m] g N —(i +1)N +m]
(N1 m=iN (2.31)
Zi[kl = Yy rlm] gHm—iN] k=0..N-1
m = iN

Die Summe in Gleichung (2.31) kann auch als zeitdiskrete ,Integrate & Dump”-
Operation Uber eine Anzahl von N Abtastwerten interpretiert werden. Formales Ersetzen
von m durch n und Einsetzen vogtfm] gemani (2.22) ergiﬁt

(i+1)N-1 _12n§n
Zilkl = 5 rnle

n=iN

k=0.N-1. (2.32)

Die Beziehung (2.32) entspricht formal einer DFT, die die sukzessiv einlaufenden
Abtastwerte eines empfangenen OFDM-Kanalsymbtg # [r;[0],. . . [N-1]] in die
(parallel berechneten) DetektionsvariablefOk...,Z[N-1] transformiert, wobei ZK]
dem Ausgang des k-ten Korrelators im i-ten Modulationsintervall entspricht.

Der zeitdiskrete Korrelationsempfanger erlaubt folglich eine elegante Implemen-
tierung mittels der diskreten Fourier-Transformation. In Ubereinstimmung mit den
Bezeichnungen der sendeseitigen IDFT-Operation werden die Variablen nach dem Ent-
scheidungsprozess mit[K] bezeichnet. Ein Modell des zeitdiskreten OFDM-Korrelati-
onsempfangers zeigtbb. 2.8.

Mit dem durch (2.29) beschriebenen verzerrungsfreien Kanal ergibt sich fur die
Detektionsvariable Zk) des Untertragers k im i-ten OFDM-Symbol in Abhangigkeit der
Kanaleingangssequengng

1 N-1 —j2n§n
Z[k] = hOEN Dz s[n] e k=0..N-1. (2.33)
n=0
—jZHE(n—iN)_ —jZHEn j2n§iN_ —j2n§n

8. Beachte:e e Oe = e fir k,0 N.
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—j2mfon .
€ zi[0] Ai[0]
(i+1)N-1 -
n:EiN = (i+1)N-1 J_
—j2mf, n
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Abb. 2.8 Zeitdiskreter OFDM-Korrelationsempfanger

Ein Basisband-Signalmodell des gesamten OFDM-Ubertragungssystems auf der Grund-
lage der schnellen diskreten Fourier-Transformation igilb. 2.9 wiedergegeben. Es
umfasst als Kernelemente die sendeseitige inverse diskrete Fourier-Transformation mit
Einfligung eines Schutzintervalls und empfangsseitig die diskrete Fourier-Transforma-
tion mit Fensterung.
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{AilK)} {Z;[k]} {Ailk]}
—>| S/P | | P/S }_>J—_>

IFFT FET
nll | |rll+m] r[1+N-1]
n[n]
s[0] ¢ 5[m] si[N-1] 9{( %
Y VY VYV Y
iﬁfehr%zlﬂ P/S }—» h[n] —>{ SIP-qF-Fenster
S[n] ri[n]

Abb. 2.9 DFT-Realisierung eines ODFM-Ubertragungssystems in Basisband-
Darstellung

2.2.4 Kanalverzerrungen und Einfihrung des Schutzintervalls

L&aRt man die Voraussetzung eines verzerrungsfreien Kanals fallen und betrachtet
einen frequenzselektiven Kanal, so wird nach Kap. 2.2.1 durch die Frequenzabhangig-
keit der Kanalubertragungsfunktion H(f) das 1. Nyquistkriterium verletzt. Es entstehen
lineare Verzerrungen, die sich am Zeitsignal in Intersymbol-Interferenzen (I1SI) aul3ern.
Die Kanalausgangsfolge r[n] wird durch die Faltung mit einer gewichteten Dirac-Stol3-
folge (Gl. (2.3)) gebildet und fiihrt damit zu einer Uberlappung an den Symbolgrenzen
zeitlich aufeinanderfolgender Modulationsblécke. Die Interferenzen werden bei Einzel-
tragerverfahren im Empfanger meist durch adaptive Zeitbereichs-Entzerrung beseitigt. In
Mehrtragerverfahren findet durch die zeitliche Uberlagerung zusétzlich eine Beeinflus-
sung innerhalb der gleichzeitig ausgesendeten N Impulsfunktiog@nstatt, wodurch
deren Orthogonalitat gestort wird Die Verletzung des verallgemeinerten Nyquist-Kriteri-
ums (2.14) fahrt zu Untertrager-Interferenzen (ICl).

Durch Verlangerung der Symboldauer T um die Daugrelnes Schutzintervalls
(guard interval) auf T = + Tg (Abb. 2.10 und eine empfangerseitige zeitliche Ver-
schiebung der Auswertung in einen Fensterbereich (FFT-Fensterung), in dem keine
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Uberlappungen iiber Symbolgrenzen hinaus vorliegen, kann den durch Mehrwegeemp-
fang verursachten ISI in einem ersten Schritt wirksam begegnet werden. Sofern die Ver-
zdgerung des Auswertebereichs gro3er als die Dauer der KanalstoR3antwort ist und noch
innerhalb des Schutzintervalls liegt, existiert ein Fenster, in dem keine Beeinflussung
aufeinanderfolgender Symbole stattfindet: die Orthogonalitat in spektraler Hinsicht
bleibt bei Mehrwegeempfang gewabhrt.

Nach Gleichung (2.28) ergibt sich die Folge der Kanalausgangsdaten r[n] bei Ver-
nachlassigung des Rauschanteils aus der linearen Faltung der Eingangsfolge s[n] mit der
Kanalimpulsantwort h(n), wohingegen die Anwendung der diskreten Fourier-Transfor-
mation mit der periodischen Faltung verknipft ist, also stets periodische Signale voraus-
setzt. Die DFT kann aber zur Berechnung der linearen Faltung eingesetzt werden, d.h.
die Multiplikation zweier DTFs liefert nach Rucktransformation das Ergebnis der linea-
ren Faltung, falls die Folgen in geeigneter Weise segmentiert und verlangert werden [14].
Die Segmentierung ist bereits durch die Blockstruktur des Modulationsverfahrens gege-
ben [10], die Verlangerung besteht in der zyklische Erganzung durch das Schutzintervall
(cyclic extension, [9]). Dazu wird das zeitdiskrete OFDM-Sendesigjia], svie in
Abb. 2.10 gezeigt, wahrend des Schutzintervalls blockweise periodisch fortgesetzt und
die Kanalimpulsantwort endlicher Lange, Nis zur DFT-Lange N mit Nullwerten aufge-
fullt. Eine Verschiebung des FFT-Fensters der Lange N innerhalb der Gesamtsymbol-
dauer T umfasst daher stets die gleichen, in Abhangigkeit des Verschiebungsbetrags
zyklisch verschobenen Abtastwerte nur eines Symbols. Das Betragsspektrum der DFT-
Ausgangsgrofien ist invariant gegenuber der Zeitbereichsverschiebung und kann direkt
zur weiteren Auswertung, beispielsweise in Frequenzsynchronisationsalgorithmen, her-
angezogen werden. Die Phase erfahrt eine linear mit dem Frequenzindex k wachsende
Anderung, die Steigung dieser Phasenrampe ist proportional zu der Verschiebung im
Zeitbereich.

s[n]

Soln] = [So, 0 So, 12+ So, N—1] $i[N1= [y, 08y, 1o+ Sy, Nl
: 4 FFT- Fenste'r\ '
g v

l Jﬁ)‘ljﬁ ?JIT?A JTL llof ?O?TTL

_____ —- J L - - - - — — '
L ! T (Symbol 0) ' e T(Symboll) [
T« T < s
ST ” ; G T ” 4
\ U \ U 1
zyklische Erganzung zyklische Erganzung

Abb. 2.10 Zyklische Erganzung des OFDM-Symbols
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Da das Empfangssignal nach wie vor durch Mehrwegeausbreitung verzerrt ist,
bleiben die linearen Verzerrungen bestehen und missen beseitigt werden. Bei hinrei-
chend vielen Tragern ist der zu korrigierende Frequenzabschnitt (,Breite” der si-Funk-
tionen inAbb. 2.6) aber kurz im Vergleich zur Gesamtbandbreite des OFDM-Signals.
Die Ubertragungsfunktion des Kanals kann in diesem Bereich als konstant angenommen
und damit im Vergleich zur Einzeltradgertubertragung leichter kompensiert werden (siehe
auch Abschnitt 5.1 - Struktur einer trainingsymbolgestitzten Kanalschatzung).

Mit diesen Erweiterungen und den Vereinbarungen
Ai[k] = DFT{s[n]} H[k] = DFT{h[ n]} N[Kk] = DFT{n[n]} (2.34)

kann die Folge Zk] der Detektionsvariablen ausgedriickt werden durch (siehe
Abb. 2.9) (,0“ bedeutet die periodische Faltungsoperation)

Z;(k)

DFT{r[n]}
DFT{h[n Os[n]} . (2.35)
HIk] CA[K]

Allgemein gilt fir zeitinvariante Systeme unter Einbeziehung des Rauschbeitrags
Zi[k] = Hi[K] OA[K] + N;[K] . (2.36)

Als Ergebnis der empfangerseitigen DFT zeigt sich eine multiplikative Verknup-
fung der N Amplitudenkoeffizienten ;] mit den N DFT-Koeffizienten k] der
KanalUbertragungsfunktion. Durch Schatzung der Kanallbertragungsfunktion und Mul-
tiplikation mit dem Kehrwert der geschéatzten Koeffizienten kann somit der Kanal ent-
zerrt werden. Diese Aufgabenstellung wird ausfuhrlich in Kapitel 5 - Kanalschatzung fur
OFDM-Signale - behandelt.



3 Quadraturmischung und Empfangskonzepte
far digitale TV-Signale

Zu den Hauptaufgaben des Empfangers fir Bandpass-Tragersignale zahlen die
Selektion eines gewlnschten Kanals aus dem empfangenen Frequenzband und die
eigentliche Demodulation des Bandpass-Empfangssignals, also die Rickgewinnung des
informationstragenden Quellensignals. Im Fall eines frequenzselektiven Ubertragungs-
kanals kommt die Aufgabe der Kanalentzerrung hinzu.

Der Empfang von Bandpass-Tragersignalen wird wegen der im Bandpassbereich
hohen Genauigkeitsanforderungen an die (Matched-)Filterung und Abtésitumiger
praktischen Realisierung meist im Tiefpassbereich ausgefuhrt. Zudem kann in Basis-
bandlage im Hinblick auf eine digitale Signalverarbeitung mit niedrigeren Abtastraten
gearbeitet werden. Abschnitt 3.1 beschreibt die Bedeutungdedraturmischungls
den Prozess der Erzeugung eines aquivalenten Tiefpass-Signals. Diesel@kEmo-
dulationist wesentlicher Bestandteil eines Front-Ends fir den Empfang digitaler Signale
und wird deshalb den in Abschnitt 3.2 besprochdfrapfangskonzeptamrangestellt.

Die Kanalentzerrung zur Kompensation von Intersymbol-Interferenzen als weitere
Aufgabe des Empfangers wird in Kapitel 5 diskutiert. Funktionen, wie Amplitudenrege-
lung und SynchronisationsmalRnahmen zur Rahmen-, Takt- und Tragerriickgewinnung
werden in dieser Arbeit nur dort erwéhnt, wo sie in ihrer Auswirkung von Bedeutung
sind.

3.1 Quadraturmischung

Der Modulationsprozess digitaler Signale war in Abschnitt 2.2.1 beschrieben wor-
den als die Umsetzung des aquivalenten Tiefpass-Signals in ein reelles Bandpass-Signal.
Fur die Quadratur-Amplituden-Modulation (QAM) lasst sich das reelle Bandpass-Signal
aus (2.11) darstellen als

1. Beispiele: In Digitalform aufwéndig zu realisierende Bandpassfilter oder oszillierender Verlauf der
Autokorrelationsfunktion eines Bandpass-Signals.
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0 jemf .t [
Sep(t) = Re e

Sgp(t) = s.(t)cos(2mf t) — s, (t)sin(27f .t)

Das komplexwertige &aquivalente Tiefpass-Signal, die komplexe Hullkurve s(t),
besteht aus den beiden voneinander unabhangigen informationstragenden Quadratur-
komponenten,g(t) und $,(t)

S() = S,o(t) + s, (1) - (3.2)

Ist das aquivalente Tiefpass-Signal rein reell, so ergibt sich ein rein amplitudenmo-
duliertes Bandpass-Sigral

S(t) = s¢(1)

: (3.3)
Sgp_ am(t) = s(t)cos(2rf .t)

Im allgemeinen Fall der QAM besteht somit empfangsseitig die Aufgabe in der
Ruckgewinnung der unabhangigen Quellensigna(® sind s.,(t). Dies geschieht durch
Umsetzung des empfangenen reellen Bandpass-Signals in das Basisband. Der Vorgang
wird als Quadraturmischung oder 1Q-Demodulation bezeichnet.

Der Zusammenhang zwischen dem empfangenen reellen Bandpass-gjgt)al s
und der komplexen Hullkurve s(t) ist in Frequenzbereichsdarstellung ddnieh3.1 ver-
deutlicht. Die gerade Symmetrie des Realteils und die ungerade Symmetrie des Imagi-
narteils der BandpasdUbertragungsfunktion g»(t) spiegeln das reelle Bandpass-
Zeitbereichssignalgp(t) wieder. Ebenso erkennt man, dass im allgemeinen Fall (QAM)
die aquivalentdTiefpassUbertragungsfunktion S(f) einen ungeraden Realteil und einen
geraden Imaginarteil besitzt, was in dem komplexwertigen aquivalenten Tiefpass-Signal
s(t) nach (3.2) zum Ausdruck kommt. Im Fall der reinen Amplitudenmodulation besitzt
die aquivalente Tiefpass-Ubertragungsfunktion S(f) einen geraden Real- und einen unge-
raden Imaginarteil, deren Fourier-Transformation zu dem reellen Tiefpass-Signal in (3.3)
fuhrt.

2. Diese Modulationsform wird auch als reine Zweiseitenband-Modulation (Zweiseitenband-Modulation
ohne Trager) bezeichnet.
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Bandpass-Signal reelles Zeitsignalgy(t)
Sgr(f)
A
Im{Sgp()} .
/\ /\\Re{ssp(f)
" T S II T - - I »
S P 0 fo f

Quadraturmischung

Aquivalentes Tiefpass-Signa| ~ komplexes Zeitsignal s(t)

T

S(f)

Im{S(} . 4

Re{S(N}

Abb. 3.1 Ubertragungsfunktionen des Bandpass-Signals und seines dquivalenten
Tiefpass-Signals [6]

Die Ubertragungsfunktion S(f) = FT{s(t)} als Fourier-Transformierte der komple-
xen Hillkurve ergibt sich nach Abb.3.1 aus der Ubertragungsfunktion
Sgp(f) = FT{sgp(t)} des reellen Bandpass-Signals durch Beschrankung auf positive Fre-
guenzbereichswerte, Verschiebung auf der Frequenzachse in negative Richtung um die
Tragerfrequenzfund Multiplikation mit dem Faktor zwei. Als Demodulationsvorschrift
|lasst sich also formulierén

3. g(x) = 1/2 + 1/2 sign(x), mit der Vorzeichenfunktion sign(x), stellt die Sprungfunktion dar.
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S(f) = (2e(F) (Bgp(f)) * B(f +1) - (3.4)

Die direkte Implementierung einer Schaltungsstruktur nach (3.4) fihrt auf die Bil-
dung eines analytischen Signals mittels Hilbert-Transformation und anschlie3ender
komplexer Tragermultiplikation [13].

Das ideale Hilbert-Filter ist wegen des sprunghaften Verlaufs seiner Ubertragungs-
funktion nur ndherungsweise realisierbar. In der Praxis findet daher eine Schaltungs-
struktur Anwendung, die auf die Bildung des analytischen Signals mittels Hilbert-
Transformation verzichtet und statt dessen die Filterung im aquivalenten Tiefpassbereich
nachder Abwartsmischung ausfiihAbb. 3.2 zeigt diese Form der Quadraturmischung,
bei der die Reihenfolge von Filterung und komplexer Multiplikation gegentber der Hil-
bert-Losung vertauscht ist. Die Filtertibertragungsfunktion H(f) bzw. die Filterstol3ant-
wort h(t) hangen von den verwendeten Modulationsformen ab. Fir die Ausfilterung eines
QAM- oder Zweiseitenband-AM-Signals reprasentieren sie die Ubertragungsfunktion
bzw. die Stol3antwort des idealen Tiefpasses.

Trager-
o(f +fo) ' regelung
A
i
H( -
Ser(f) S()
(@)
s;(t)
h(t) >
CoS(2T )
sgp(t)
LO I Trager- I
regelung
-sin(2rt .t)
h(t) >
S(t)

(b)

Abb. 3.2 Quadraturmischung zur Erzeugung des &aquivalenten Tiefpass-Signals
s(t). (a) mit komplexwertigen Signalen im Frequenzbereich, (b)
Realisierung getrennt nach Real- und Imaginarteil mit
ZeitbereichsgrofRen
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In Frequenzbereichsdarstellung kann diese Art der Bildung der Quadraturkompo-
nenten anschaulich gezeigt werden. Fir den Realigt) soll dieser Gedankengang
nach [6] kurz nachvollzogen werden. Die Bandpass-Ubertragungsfunktion
Sgp(f) = Sie(t) +j Siy(t) kann dabei naciAbb. 3.1 durch die aquivalente Tiefpass-Uber-
tragungsfunktion S(f) ausgedriickt werden als

Sep(f) = %S(f—fc)+%SEK—f—fc) . (3.5)

Die Zeitbereichs-Multiplikation des Bandpass-Eingangssignals mit einer cos-Tra-
gerschwingung der Frequengentspricht im Frequenzbereich der Faltung mit einem
Dirac-StoRRpaar und fuhrt unter der Voraussetzung der Bandbegrenzung durch nachfol-
gende Tiefpass-Filterung mit Einsetzen von (3.5) auf

S,(f) = Sgp(f) - %(6(f —f)+o(f +£.))
(3.6)
Sy(f) = 38() + 75-)

Die Rucktransformation in den Zeitbereic{(ty = FTl{Sl(f)} ergibt mit (3.2) die
gewiinschte Quadraturkomponenigts

s1(t) = 75(0+ 751 = SRe{ (9} = 35,(1) . (3.7)

Entsprechend fuhrt die Multiplikation mit der sin-Tragerschwingung negativen
Vorzeichens auf den Imaginarteil des aquivalenten Tiefpass-Sigpé)s2s

Wegen der Notwendigkeit einer phasenstarren Tragerregelung wird der Empfanger
nachAbb. 3.2 auch als koharenter Empfanger bezeichnet. Im Fall eines Frequenzversat-
zes zwischen Sender- und Empféangeroszillator, ausgedrtickt durch dietiif modi-
fizierte Tragerschwingung und ihre Fourier-Transformierte

0 —j2n(f, + A0
FTge e g = 5t + (f +Af)) | (3.8)
0

O

erhalt man anstelle von (3.6)
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s,(f) = %S(f+Af)+%SQ—f—Af) . (3.9)

Die Rucktransformation in den Zeitbereich tberfuhrt die Frequenzverschidung
aus (3.9) in eine lineare Phasenanderung, sodass ein Ubersprechen zwischen den Qua-
draturkomponentengt) und $,,(t) stattfindet. Fur den cos-Zweig gilt dénn

s,(t) = Ss(he ™+ 2en) ™"
1 1 : (3.10)
s () = ésre(t)cos(ZTrAft) +§sim(t)sin(2TrAft)

Die gewtinschte Quadraturkomponenigts erhalt eine zeitabhéngige Dampfung
cos(2tAft) und wird durch den mit sin@Aft) gedampften Imaginarteil Gberlagert. Fur
eine koharente Mischung\{ = 0) folgt aus (3.10) erwartungsgemal’ wieder die unge-
storte Quadraturkomponentg(y nach (3.7).

In der Praxis der digitalen Empfanger wird die erforderliche Koharenz meist durch
eine zweistufige Frequenzsynchronisation erzielt. In einer ersten grobgeregelten
Abwartsmischung wird das Bandpass-Signal durch den analogen 1Q-Demodulator in
Basisbandlage umgesetzt, allerdings mit einem maoglichen kleinen verbleibenden Rest-
Frequenzversatz. Dieser duf3ert sich zunachst nach (3.10) durch eine Rotation der Tief-
pass-Signalkomponenten in der komplexen Ebene mit einer der Differenzfrequenz pro-
portionalen Geschwindigkeit und wird nachfolgend im digitalen Schaltungsteil durch
eine Feinregelung behoben.

Im OFDM-System fiihrt ein nicht kompensierter Frequenzversatz zu einem Uber-
sprechen zwischen den Untertréagern (intercarrier interference - ICl), da das OFDM-
Spektrum nactbb. 2.6 wegen seiner Verschiebung ukhnun nicht mehr im Maximum
der si-Funktionen ausgewertet wird und sich dadurch Stérbeitrdge aus allen benachbar-
ten Tragern additiv zum gewtlnschten Abtastwert ergeben. Eine nachtragliche Beseiti-
gung dieser Storeinflisse durch die Kanalschatzung gestaltet sich zu aufwéndig (siehe
Abschnitt 5.1), daher muss die abschlieRende Frequenzkorkektder FFT-Demodula-
tion durchgefuhrt werden [27].

—j2m(f +Af)t

4. Alternativ fihrt der direkte Ansatz im Zeitbereich(t) + js,(t) = sgp(t) €
Ergebnis.

zum gleichen
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3.2 Empfangskonzepte fir digitale TV-Signale

Die in Abschnitt 1.1.2 dargelegten wirtschaftlichen und technologischen Randbe-
dingungen fihren zu zwei vorherrschenden Empfangskonzepten fir terrestrisch ausge-
strahlte OFDM-Signale [62]: In Abschnitt 3.2.1 werden d#éverlagerungsempfanger
und ein auf dem Prinzip ddBandpass-Unterabtastungeruhendes Empfangskonzept
vorgestellt.

Abschnitt 3.2.2 nennt als Entwicklungsziel fur breitbandige Anwendungen den
Einsatz eineslirektmischenden Empfangskonzgpt, 63, 64]. Auf dem Weg zu dieser
Anwendung wird als Zwischenschritt eine Empfangerstruktur vorgeschlagen, bei der die
Erzeugung des aquivalenten Tiefpass-Signals nicht direkt aus der HF-Ebene, sondern
von einer Zwischenfrequenz aus erfolgt.

Die erlauterten Konzepte werden im Hinblick auf ihre Eignung als (bandbreiten-)
flexible Empfangskonzepte fir digitale TV-Signale einer vergleichenden Bewertung
unterzogen.

3.2.1 Konventionelle Empfangskonzepte

Eine weit verbreitete Empfangerstruktur zur Erzeugung des aquivalenten Tiefpass-
Signals ist der Uberlagerungsempfanger (Heterodyn-Empfanger) [6] mit nachfolgender
digitaler Quadraturmischunébb. 3.3. Das funktionale Blockschaltbild zeigt die Erzeu-
gung des zeitdiskreten &quivalenten Tiefpass-Signals s[glF 8 j Sin[n].

HF-Vorselektion Kanalselektion SNl
SAW- A 1Q- >
BP [> - [> > —1
BP D Demodulatof_g,
fzr1 fzr2
fur SmiNn]
LO1 LO2

Abb. 3.3 Uberlagerungsempfanger mit nachfolgender digitaler
Quadraturmischung
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Durch Mischung mit einer sinusférmigen Schwingung variabler Frequenz wird der
gewinschte Spektralbereich des empfangenen Antennensignals nach \orverstarkung
und HF-Vorselektion genau in den Durchlassbereich des ZF-Selektionsfilters verscho-
ben. Die zu Grunde liegende Idee dieses Verfahrens ist es, die Kanalselektion nicht ein-
gangsseitig durch ein abstimmbares Bandpassfilter auf der HF-Ebene (50 bzw. 470 MHz
bis 860 MHz fur terrestrischen TV-Empfang), sondern auf einer niedrigeren Zwischen-
frequenz $¢; (36 MHz) vorzunehmen. Die Anforderungen an die Ubertragungsfunktion
des Selektionsfilters sind aufgrund der gro3eren relativen Bandbreite in dem Zwischen-
frequenzbereich wesentlich einfacher zu erfillen [6]. Die Filterung wird meist in ein-
oder zweistufigen externen Oberflachenwellen-Filtern (surface-acoustic-wave - SAW-
Filter) mit fester Mittenfrequenz und vorgegebener Bandbreite ausgefuhrt. Diese starre
Auslegung bringt zugleich auch hinsichtlich der systemtechnischen Flexibilitdt und der
Bauteilintegration die entscheidende Einschrankung dieses Empfangskonzepts mit sich.
Das im HF-Bereich, wie das im ZF-Bereich arbeitende Bandpassfilter haben zuséatzlich
die Funktion der Spiegelfrequenzunterdriickung. Deren Notwendigkeit ergibt sich bei
der Multiplikation des reellen Bandpass-Signalspektrums mit eraelen Tréager-
schwingung, um spektrale Uberlappungen im Nutzband zu vermeiden. AnschlieRend
wird im Fall der DVB-T-Ubertragung in einem 8-MHz-Kanal das 7.61-MHz-breite
Nutzspektrum des OFDM-Signals durch eine weitere Abwartsmischung auf eine Zwi-
schenfrequenz;f, = 4.571 MHz (= 32/7 MHz) verschoben. Als weiterer Vorteil dieser
zweistufigen Abwartsmischung kann die Aufteilung der Gesamtverstarkung auf mehrere
Frequenzbereiche angesehen werden, durch die bei grof3en Verstarkungen der Schwing-
neigung entgegengewirkt wird. Eine Abtastung mit der vierfachen Zwischenfrequenz
fs = 4f;, ermoglicht eine aufwandsgunstige Implementierung der nachfolgenden digita-
len Quadraturmischung. Bei dieser Abtastfrequenz vereinfachen sich die cos/sin-Abtast-
werte der komplexen Tragerschwingung zu ..,+1,0,-1,0,+1,../..,0,+1,0,-1,0,..-Folgen,
sodass eine einfache Invertierung bzw. Nicht-Invertierung der Eingangsfolge den Real-
und Imaginarteil des aquivalenten Basisband-Signals Brgibt

Zusammenfassend wird festgestellt, dass mit diesem Empfangskonzept zwar eine
hohe, von der Empfangsfrequenz unabhangige Selektivitat erreicht wird, wegen der star-
ren Vorgabe der SAW-FilterkenngréRen und der benétigten externen Bauelemente diese
Empfangerstruktur aber nicht dem wirtschaftlichen Ansatz einer flexiblen Front-End-
Plattform entspricht.

Eine Mdglichkeit, die zweite Mischstufe einzusparen, besteht in der Bandpass-
Unterabtastung des Signals auf der ersten Zwischenfrequenzgpgdb. 3.4.

5. In der praktischen Realisierung werden, um den Rechenaufwand zu senken, nur diejenigen Abtastwerte
der Quadraturkomponenten weiterverarbeitet, die nicht grundsatzlich gleich Null sind. Durch diese
Dezimation um den Faktor zwei fallen die Abtastwerte der Quadraturkomponenten nicht gleichzeitig,
sondern um die Abtastperiode T verschoben an. Dieser Zeitversatz muss durch eine nachfolgende Inter-
polation ausgeglichen werden [8].
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HF-Vorselektion Kanalselektion SNl
BP [ [> SAV ) I T R N
BP I> D Demodulatof_g,,
f f
fie g 2 Smin]
LO1

Abb. 3.4 Mischung durch Bandpass-Unterabtastung

Die Abwartsmischung in die zweite ZF-Ebene geschieht inhérent durch Abtastung
des Bandpass-Signals. Hierbei wird ausgenutzt, dass ein abgetastetes Signal Wiederhol-
spektren liefert, von denen eines im tieferfrequenten Bereich nahe Null liegt und somit
die Leistungsanforderungen an die nachfolgenden digitalen Hardware-Baugruppen mit
ihren begrenzten Taktraten geringer bleiben. Allerdings kann auch bei diesem Lésungs-
ansatz die Einschrankung durch Mittenfrequenz und Bandbreite der weiterhin erforderli-
chen SAW-Filter nicht aufgehoben, sondern allenfalls nur abgeschwéacht werden. Zudem
sind bei der Bandpass-Unterabtastung nur bestimmte Verhaltnisse zwischen Trager-,
Zwischen-, Abtastfrequenz und Signalbandbreite zulassig, um Uberfaltungen der Spek-
tren zu vermeiden (Anhang A). Auch mit diesem Konzept ist die gewtinschte Flexibilitat
im Hinblick auf die Verarbeitung unterschiedlicher Nutzsignalbandbreiten und Zwi-
schenfrequenzen nur sehr eingeschrankt zu erzielen.

3.2.2 Fortschrittliche Empfangskonzepte

Die Problematik der Spiegelfrequenzunterdriickung und damit die Verwendung
chip-externer SAW-Filterung kann umgangen werden durchdilekte Umsetzung des
HF-Signals in ein &quivalentes Tiefpass-Sigidib. 3.5 zeigt ein Blockdiagramm die-
ses direktmischenden Empfangers (direct conversion receiver - DCR - oder auch Homo-
dyn-Empfanger im Fall der kohérenten Mischung), bei dem die Kanalselektion und die
Verstarkung im Basisband erfolgen.
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Kanalselektion

TP [ [> 5
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Kanalselektion

Abb. 3.5 Direktmischender Empfanger

Die erforderliche Filtercharakteristik ist im Tiefpassbereich einfacher und flexibler
zu realisieren und der Leistungsverbrauch der Schaltung ist durch die Verstarkung im
Basisband geringer als in heterodynen Empfangskonzepten [63]. Die HF-Vorselektion ist
prinzipiell entbehrlich, aber meist vorhanden, um starke Aul3erbandstorungen zu unter-
driicken. Infolge endlicher Isolation der Mischertore werden diese, wie auch die durch
Nichtlinearitaten entstehenden unerwiinschten Frequenzkomponenten mit ihrer eigenen
Frequenz auf die Frequenz Null herabgemischt und fihren damit zu stérenden Offset-
komponenten (DC-Offset). Das Ausmal} dieser Storbeitrage ist abhangig von der Band-
breite des empfangenen HF-Spektrums und kann durch die eingangsseitige Bandpass-
Filterung begrenzt werden [60, 63]. Ein zweites Problemfeld bilden die Amplituden- und
Phasenunsymmetrien zwischen den Quadraturzweigen. Diese 1Q-Unsymmetrie fallt
besonders ins Gewicht in Verbindung mit héherstufigen Modulationsverfahren, wie sie
fir bandbreiteneffiziente TV-Ubertragung Anwendung finden. Nur durch ausgewahite
und aufeinander abgestimmte analoge Komponenten in den Mischern, Filtern, Verstar-
kern und A/D-Umsetzern sowie durch spezielle technologische Prozesse ist eine nahezu
exakte Gleichheit zwischen den Quadraturzweigen zu erreichen.

Einen Zwischenschritt in Richtung des direktmischenden Empfangers stellt die
Anordnung inAbb. 3.6 dar. Sie ist eine Modifikation des Heterodynempfangers aus
Abb. 3.3, bei dem die zweite Mischstufe als direktmischender analoger Quadraturemp-
fanger ausgefuhrt ist.
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Abb. 3.6 Uberlagerungsempfanger mit direktmischender zweiter Stufe

Durch die zur Spiegelfrequenzunterdriickung notwendige Filterung im HF-Bereich
wird die Bandbreite des durch den Quadraturdemodulator ins Basisband zu transferie-
renden Spektrums begrenzt und vermindert dadurch das Ausmalf} der stérenden Offset-
komponenten. Zudem senkt die Aufteilung der Gesamtverstarkung auf ZF- und
Basisband-Lage die Anforderungen an das Rauschverhalten der Basisband-Komponen-
ten und verringert den notwendigen Dynamikbereich der Verstarkung im
Tiefpassbereich [60]. Diese Empfangerstruktur kann auf eine chip-externe SAW-Filte-
rung verzichten, da die Kanalselektion in den einstellbaren und integrierbaren Tief-
passfiltern vorgenommen wird. Dieses Konzept lockert die strengen Design-
Einschréankungen hinsichtlich der Nutzsignal-Bandbreite und weist einen Weg in Rich-
tung des hochintegrierten Multistandard-Empfangers. Allerdings verbleibt als Haupt-
nachteil neben der DC-Offset-Problematik die durch die analoge Realisierung der
Quadraturmischung unvermeidliche Amplituden- und Phasenunsymmetrie zwischen den
Quadraturzweigen. Die in Verbindung mit hdherstufigen Modulationsverfahren notwen-
dige Kompensation dieser IQ-Unsymmetrien durch Methoden der nachgelagerten digita-
len Signalverarbeitung bilden den Schwerpunkt dieser Arbeit.
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Trotz der Fortschritte in der HF-Bauteilfertigung bleiben bei der analogen Reali-
sierung der Quadraturmischung die technologiebedingten Beeintrachtigungen und Unge-
nauigkeiten bestehen. Diese &uf3ern sich in Form von ungleichen Verstarkungsfaktoren
(Amplitudenunsymmetrieind Phasenverschiebung@hasenunsymmetri@) den Qua-
draturzweigen. Dariiberhinaus ist bei breitbandiger Ubertragung die Frequenzabhangig-
keit dieser Unsymmetrien zu bertcksichtigen.

In Abschnitt 4.1 werden zunéchst die Signalverzerrungen eines Einzeltragersignals
infolge der Amplituden- und Phasenunsymmetrie zwischen den Quadraturzweigen ana-
loger Quadraturdemodulatoren (IQ-Demodulatoren) mathematisch beschrieben. Im Hin-
blick auf die Kompensation dieser Effekte in OFDM-Ubertragungssystemen wird
besonderes Augenmerk auf die Darstellung im Frequenzbereich gelegt. Die Auswirkung
der 1Q-Unsymmetrie auf ein QAM-moduliertes OFDM-Signal wird anschlieend in
Kapitel 4.2 diskutiert. Dieanathematische Beschreibung der 1Q-Unsymmetietet die
Grundlage fir die in Kapitel 6 neu entwickelten Kompensationsverfahren zur Beseiti-
gung dieser Klasse von Verzerrungen.

Im Folgenden seien die Amplituden- und Phasenunsymmetrie zwischen den Qua-
draturzweigen mit den Begriffen 1Q-Unsymmetrie, 1Q-Verzerrungen und 1Q-Fehler
gleichbedeutend bezeichnet.

4.1 Mathematische Beschreibung der 1Q-Unsymmetrien

Nach demathematischen Beschreibung der IQ-Verzerrungied der Einfluss auf
ein hoherstufig-(64-QAM-)moduliertes OFDM-Signahtersucht und darauBewer-
tungskriterienund Mindestanforderungen an die Leistungsfahigkeit eines Kompensati-
onsverfahrens abgeleitet.

4.1.1 Signalmodell

Die in der Praxis auftretenden Unsymmetrien analoger Quadraturmischer kdnnen
durch das vereinfachte Basisband-Signalmodefb. 4.1 beschrieben werden. Dabei
werden die ungleichen Verstarkungsfaktoren edund 1 -€ in den Quadraturzweigen
sowie die Abweichund\d vom idealen 90°-Winkel zwischen I- und Q-Zweig in dem
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Real- und Imaginarteil der komplexen Tragerschwingung zusammengefasst. Zur Verein-
fachung der mathematischen Darstellung wird eine symmetrische Aufteilung des Ampli-
tudenfehlerse, 0<e <1, und des Phasenfehlefsp auf die beiden Quadraturzweige
angenommen.

X > TP —p
s're (t)

(1+€) cos(atf t+A/2)
LO |—

y

sep () 90°

-(1-€) sin(2f t-Ad/2)

P [—»
Sim ()

Abb. 4.1 Modell des analogen Quadraturdemodulators mit IQ-Unsymmetrien

Das Bandpass-Eingangssignagpd) des Quadraturdemodulators wurde in
Abschnitt 3.1 beschrieben durch seine komplexe Hullkurve s({y(f $ j sy (t) und den
komplexen Tragee/2™.!

0 jemf .t [
Sep(t) = Re e

Sgp(t) = s(t)cos(2mf t) — s, (t)sin(2Tf 1)

Die Basisband-Transformation erfolgt in dem Modell der IQ-fehlerbehafteten
Quadraturmischung durch Multiplikation mit den unter Bertcksichtigung des Amplitu-
denfehlers und des Phasenfehlef$ modifizierten Komponenten des idealen komple-
xen Tragers2™t | Die Quadraturkomponenteg($3'und s, (t) des verzerrten Signals
S'(t) = sre(t) + jSim(t) berechnen sich damit zu
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Sie(t) = sgp(t)(1+¢€)cos(2mf t+Ad/2)

. : (4.2)
Sim(t) = =sgp(t)(1—¢)sin(2mf t—A¢p/2)

Einsetzen von Gleichung (4.1) in (4.2) und Vernachlassigung der durch Tiefpassfil-
terung unterdriickten Terme in der Umgebung der doppelten Tragerfrequenz ergibt

i) = S5 BB+ s, (0sinfP

(4.3)

Sim(t) = @ %re(t)sin%%ql%+ gm(t)cos%%g%

In Matrixschreibweise mit Aufspaltung in Amplituden- und Phasenunsymmetrie folgt

(1+e)  BOO(A+e) o]
[s're(t)] _| 2 o0 2 U2 0 [Sre(t)]
Sim(t) 1 Sim(t)
(L=2) g (L) oo b
- ] o (4.4)
[s're(t)] : (128) 0 0055%4)% Singﬁ)g [sre(t)]
Sim(t) _ 0 (155) sin%%gg COS%A-JEE Sim(1)

Es werden nun die die IQ-Unsymmetrie charakterisierenden Verzerrungsmatrizen

D¢ und 0 definiert
Slre(t) - D D Sre(t)
SIim(t) = Sim(t)

. (lZS) 0 . Co%%q;% sin%—“’% : (4.5)
€ ¢
(1-¢) _
0 o sm%A—Zq)E cos%%bE

In der die Amplitudenverzerrung beschreibenden Matrsind nur die Hauptdia-
gonalelemente mit den ungleichen Verstarkungsfaktoren besetzt, woraus folgt, dass bei
reiner Amplitudenverzerrung kein Ubersprechen zwischen den Quadraturkomponenten
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stattfindet. Aus der Matrix pist zu erkennen, dass sie aus zwei nicht orthogonalen Zei-
lenvektoren besteht, im Gegensatz zu der eine Drehung rechtwinkliger Koordinaten
beschreibenden Matrix. Beide Feststellungen zeigen, dass weder eine Amplitudenun-
symmetrie noch eine Phasenunsymmetrie durch die Multiplikation mit einem komplex-
wertigen Faktor aus dem unverzerrten Signal hervorgehen. Es handelt sich um
Verzerrungen, deren Beseitigung nicht durch Multiplikation des fehlerbehafteten Zeitbe-
reichssignals mit einem komplexwertigen Korrekturfaktor vorgenommen werden kann.

In einem OFDM-Empféanger findet die Auswertung der Ubertragenen Nutzinforma-
tion auf Untertrdgerebene, d.h. im Frequenzbereich statt. Von besonderem Interesse ist
daher die Untersuchung der Unsymmetrieeffekte auf die Spektralkoeffizienten A[K].

4.1.2 Frequenzbereichsbetrachtung

Im Hinblick auf die Untersuchung der Auswirkungen der Unsymmetrie in OFDM-
Ubertragungsverfahren wird nun detaillierter auf die Darstellung im Frequenzbereich
eingegangen. Wie in [15] gezeigt, kann das verzerrte Zeitbereichssignal s'(t) linear zer-
legt werden in den gewiinschten Signalanteil s(t) und seinen konjugiert komplexen
Anteil s*(t)

s'(t) = ps(t) +vs{(t) 4.6)
SI( t) = (Ure+ jl-lim)(sre(t) + jsim(t)) + (Vre+ jvim)(sre(t) _jsim(t)) . .

Die komplexen Koeffizientern und v werden hier als Verzerrungsparameter
bezeichnet und charakterisieren die Art und das Ausmalf der IQ-Verzerrung. Sie ergeben
sich uber einen Koeffizientenvergleich mit Gleichung (4.3‘) Zu

cos%%qz%— jssin%%gg

=
1

4.7)

_ Aé0, . DO
vV = ECOSD2 D+ jSII’]D2 0

Wird nun mit Zielrichtung auf das OFDM-Verfahren das Signal s(t) als komplexe
Tragerschwingung@) = e2™t mit der Frequenz & | / T interpretiert und im Abstand
T/ N abgetastet, so ist diesem periodischen, zeitdiskreten Signhliber die diskrete
Fourier-Transformation die periodische, frequenzdiskrete Spektralfunkiikhzage-
ordnet. Mit Einbeziehung des komplexen Spektralkoeffizienten A[ﬂ gilt

1. Der Faktor 1/2 in Gleichung (4.3) wird dabei ignoriert, da er seine Ursache nur in der Basisband-Trans-
formation hat und nicht die 1Q-Verzerrung kennzeichnet.

2. Mit §[k] wird der Einheitsimpuls bezeichnet (zeitdiskretes Elementarsignal).
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ol N
s[n] = A[l]e12 N DFT  S[k] = A[I]N&[k—1] . (4.8)

Mit der DFT-Eigenschaft DFT{s*[n]} = S*[-k] folgt fur die Fourier-Transforma-
tion von Gleichung (4.6) in zeitdiskreter Form und normiert auf die DFT—Léﬁge N

STK
STK

uS [K] +vSH[ ]

. (4.9)
HA[I18(k = 1) + VALTI]3[k + ]

Aus dieser Beziehung erkennt man, dass das Vorhandensein von ungleichen Ver-
starkungsfaktoren und Phasenverschiebungen zwischen den Quadraturzweigen stets mit
einer komplexen Skalierung des gewiinschten Signalanteils A[l] und mit dem Auftre-
ten eines Storbeitrags\*[l] an der Spiegelfrequenz des gewtinschten Signals verbunden
ist.

Abb. 4.2 verdeutlicht diese Effekte fir eine komplexe Schwingung (Tragerfunk-
tion) s5[n] mit | = 2 auf der Grundlage einer diskreten Fourier-Transform4teter Lange
N = 16. Zur Veranschaulichung wird il8bb. 4.2 zwischen reiner Amplitudenunsymme-
trie (€ = 0.15,Ad = 0°), reiner Phasenunsymmetrie<0, A = 15°) und kombinierter
Amplituden-Phasen-Unsymmetrie£ 0.15,A¢ = 15°) unterschiedenEs ist ersichtlich,
dass bei reiner Amplitudenunsymmetrie kein Austausch zwischen den spektralen Real-
und Imaginarteilen stattfindet, sondern dass sich das verzerrte Gesamtsignal S'[k] mit
Ad =0in (4.7) durch reelle Multiplikation des gewlinschten Signalgunsitl und einem
mit v = € gewichteten Spiegelanteil mit dem Index N-l = 14 ergibt. Fur eine reine Pha-
senunsymmetrie gehen die Koeffizienten nach (4.7) Uberumcos@$/2) und
v =] sin(A¢/2), sodass aufgrund des imaginéren Koeffizientein Imaginarteil an der
Spiegelfrequenzposition entsteht.

3. Es gilt aufgrund der Symmetrie des Dirac-Impulsels-1) = o(k+l).

4. Wegen der periodischen Indizierung aller DFT-Operationen gilt: X[N-k] = x[-(k mod N)], fir
k=0,1,...N-1. Fur die Spiegelung eines Signalvektors bez. des Ursprungs bedeutet dies, dass x[0] beste-
hen bleibt, wahrend x[1] mit x[N-1], x[2] mit X[N-2] usw. ausgetauscht werden. Der Index N-k ent-
spricht somit dem Index -k und wird hier &piegelfrequenz(-Indexy dem Index k bezeichnet.

5. Zur eindeutigen Demonstration der Effekte wurden in dem Beispiel extrem grof3e Werte der Symmetrie-
fehler angenommen. Realistische Maximalwerte sinthin 4.2verzeichnet.
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Unverzerrt Amplitudenfehler Phasenfehler Amp.— u. Phasenfehler
2 2 2 2
1 1 1 1
-1 -1 -1 -1
-2 -2 -2 -2
[0} 5 10 15 [0} 5 10 15 [0} 5 10 15 0] 5 10 15

[loslooseococosos opo OOOOOOOOOOOCP 0PO ' COLOOORCOO] opo (X)OOOOOOOOO<P
-0.5 -0.5 -0.5 -0.5
(0] 5 10 15 [0] 5 10 15 (0] 5 10 15 (o] 5 10 15
1 1 1 1
0.5 0.5 0.5 0.5

Abb. 4.2 Auswirkungen der IQ-Unsymmetrie auf einen Einzeltrager

Unter Zugrundelegung realistischer Annahmen [18, 20] fir einen maximalen
Amplitudenfehler vorg,,,, = 0.05 und einen maximalen Phasenfehler 2,5, von 5°
ergeben sich nach (4.7) dieTiab. 4.2berechneten Werte fir die Verzerrungskoeffizien-
tenp undv.

u v

€max = 0.05

X 0.9990 + j0.0022 0.05 +j0.0436
Admax=5 : )

Tab. 4.2 Verzerrungsparameter, v flr typische Werte voa undAd

Unter diesen Voraussetzungen ist der die Eigeninterferenz kennzeichnende Para-
metery nahezu eine reelle GroRe mit dem Wert eins: Die Rickwirkung der gewiinschten
Tragerfrequenz auf sich selbst ist gering im Vergleich zu der entstehenden Stéramplitude
an der Spiegelfrequenzposition, die durch den Paramétestimmt wird.



4.2 Auswirkung der IQ-Fehler auf das demodulierte OFDM-QAM-Signal 49

Festzuhalten gilt, dass jede einem Tragersignal mit dem Frequenzindex k im Zeit-
bereich zugeflgte 1Q-Unsymmetrie einen Signalbeitrag an dem Spiegelfrequenzindex -k
(und umgekehrt) erzeugt. Die Uberlagerung fiihrt zu Verzerrungen der Nutzsignale an
den Positionen k und -k.

4.2 Auswirkung der 1Q-Fehler auf das demodulierte OFDM-
QAM-Signal

Aufbauend auf Gleichung (4.9), welche die 1Q-Verzerrung eines einzelnen Trager-
signals gk] beschreibt, geschieht der Ubergang zu eindehrtrager-Modulationsver-
fahrenwie OFDM durch Uberlagerungder in Kapitel 4.1 beschriebenen Effekte liber
einen bestimmten Frequenzindexbereich fur |. Zudem wird Erequenzabhéangigkeit
der Unsymmetrieberiicksichtigt.

4.2.1 Frequenzbereichsdarstellung des IQ-Fehlers

Fur die Frequenzabhangigkeit der Unsymmetrien sind die Werte des Amplituden-
fehlerse und des Phasenfehlekg$ in Abhangigkeit des Frequenzindex | zu bertcksichti-
gen. Aus Gleichung (4.7) folgt mit diesen frequenzabhangigen Unsymmeftjemd

Ao[l]

ulll = cosg%g_ ja[l]sing%D
- (4.10)

o8O o

v[I] = e[l]cos%%%+ jSin%M)z[']

Die Gleichung (4.9) geht fur einen Nutztrager bei dem Frequenzindex | mit diesen fre-
gquenzabhangigen Verzerrungsparametern tber in

Syutzalkl = MITALS[K~1] +v[IJAT 15[k +1] . (4.11a)

Ein zweiter Nutztrager bei dem Spiegelfrequenzindex -l erzeugt analog das Spektrum

S'nutzaA Kl = H[-TA[H]3[K + 1] + v[]ALI-18[k 1] . (4.11b)
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Von Interesse ist das sich bei einer gewlnschten Tragerfrequenz k ergebende
Gesamtsignal. Die Uberlagerung der Beitrage an der Stelle k =1 aus den Gleichungen
(4.11a) und (4.11Db) liefert das verzerrte Gesamtsignig] &n der Stelle k = I; entspre-
chendes gilt fir das Summensigna|[i§'an der Position k = -I.

Silk]
SHILY

W[ITA[I13[k =] + V[-1]ACT]8[k —1]

. (4.12)
U[—TA[A18[K + 1] + V[ITATI]8[k + 1]

In dem zu Grunde liegenden Signalmodell des OFDM-Systems setzen sich die
Spektralkomponenten also stets aus gewichteten Einheitsimpulsen zusammen, die durch
ihren Frequenzindex und ihre zugehdorige komplexe Amplitude vollstandig beschrieben
sind. Im folgenden genlgt es daher, nur die komplexen Amplituden der Sigjf&le S'
und S/|[k] zu betrachten. Die Gleichung (4.12) kann ohne Informationsverlust verein-
facht geschrieben werden als

A'[K]
A'[k]

MIKIATK] + v[-K]AH -]
U[-KIA[K] + V[K]AHK]

(4.13)

Die folgenden Betrachtungen dieses Kapitels gehen von einem gewtlnschten
Signal an der Stelle k aus und beschranken sich daher auf die Angabe der Beziehungen
fur ein interessierendes Gesamtsignal an eben diesem Frequenzindex k. Alle Uberlegun-
gen gelten aber aufgrund der Symmetrie der Aufgabenstellung ebenso fiir ein gewiinsch-
tes Signal an der Stelle -k, indem die Indizes k und -k vertauscht werden.

In komplexer Matrixschreibweise |4t sich fur die resultierende Amplitude A'[K] aus
Gleichung (4.13) schreiben

ATK = [l v[—kﬂ[ A[k]} (4.1

A-K]|

Die Aufspaltung der komplexen Matrixelementgk] und v[-k] in Real- und Imaginar-
teil nach (4.10) ergibt mit A[K] = A[K] + ] Ajnlk]
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ALK
A lK]
[ _ Cae[kln Ak ]
cos%M)z[k]E e[ K] sinEM)z[k]E e[—K] COSEM)[2 k]g sm%M)[2 ]% A, [K]
- DO[K] o [K] - AO[K] ¢ [-K] Arel—K]
_—e[k]sm%A > E cos%A > E smgﬁT% —e[—k]cos%A 5 % At
(4.15)
Mit der frequenzabhangigen Verzerrungsmatrix D gilt
AlK] |
[A'fe[k]] - p |AimlK] mit D = [DgD|] und
AL LK] A [—K]
_Aim[_k]_
COS%A(I)Z[ k]% e[ K] sin%M)z[ k]E
Dg=
—£[K] sin%M)z[ k]g COS%M)Z[ k]E
g[k] COS%A(I) [_k]g sin%M) [z_k]E
D, =
sin%M)[_k]E—s[—k] cos%M)[z_k]E
(4.16)

Die Matrix Dg spezifiziert dabei den skalierten Nutzanteil (lineare Verzerrung des
gewulnschten Signals) und die Matrix @en additiven Storanteil (Anteil der 1Q-Verzer-
rungen), der durch das Spiegelfrequenzsignal hervorgerufen wird.
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Die Gleichungen (4.14) bis (4.16) bilden die Basis fur die weiteren Berechnungen.
Sie beschreiben die sich an der Stelle k ergebende fehlerbehaftete Frequenzkomponente
A'lk] in Abhangigkeit des gewlinschten Signals A[k] an der Stelle k und des Spiegelsi-
gnals A[-k] an der Stelle -k.

Zum Abschluss dieses Kapitels seien noch die zwei Sonderfélle eines reinen
Amplituden- und eines reinen Phasenfehlers in Frequenzbereichsdarstellung betrachtet.
Im Fall der reinen Amplituden-Unsymmetrie £ 0, Ap = 0°) vereinfacht sich die Glei-
chung (4.15) zu

Akl |
Aelkl| ] 1 0 e[k 0 |AimlK 4.17)
A [K] 0 1 0 —e[-kK]| |A K| '
Aiml=K]]

Man erkennt, dass der gewlnschte Trager A[k] unverandert Gibertragen wird: In der
Matrix Dg sind nur die Hauptdiagonalelemente mit dem Wert eins besetzt, es findet also
keine Rickwirkung des Tragers auf sich selbst statt, allerdings ein Ubersprechen des mit
g[-K] skalierten Realteils und des mig[-k] skalierten Imaginarteils des Spiegeltragers
A[-K].

Im Falle der reinen Phasenunsymmetie=Q, Ad # 0°) findet neben der reellen
Skalierung des gewtinschten Signals mit Ag$R) ein Austausch des Imaginar-(Real-)
Teils des Spiegelsignals in den Real-(Imaginar-)Teil des verzerrten Signals statt. Aus
(4.15) wird

i 1 [AK] ]
o[K] - DO[—K] re
[A're[k]] _ cos%A > E 0 0 sm%A 5 E - A, [K]
A'imlK] O[KlO o AG[K] Arel k]
_ 0 cos%A > EsmEA 5 S 0 | 1A (]
(4.18)

4.2.2 Bewertungskriterien

Um den Einfluss der IQ-Unsymmetrie auf das OFDM-Signal zu bewerten und dar-
aus Anforderungen an die Leistungsfahigkeit eines Kompensationsverfahren abzuleiten,
wird zunachst zur Abschatzung ein Signal-Storleistungs-Verhaltnis eingefihrt und
anschlieBend exemplarisch Uber die Auswertung der Signal-Konstellationsdiagramme
die Symbolfehlerrate fir eine OFDM-64-QAM-Ubertragung ermittelt.
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In Anlehnung an die Zeitbereichsbetrachtung bei Einzeltragerverfahren [15] und
hinausgehend Uber die Darstellung in [16] wird hier das Leistungsverhaltnis aus den fre-
quenzabhangigen Matrixdarstellungen im Frequenzbereich (4.14) - (4.16) hergeleitet.

Zu einer ersten Abschétzung des Einflusses der 1Q-Verzerrung fuhrt die Definition
des Leistungsverhéaltnisseg zwischen der durch die Unsymmetrie hervorgerufenen
Spiegelsignal-Storleistung E){];k]A*[-k]| 2} und der durch die Unsymmetrie skalierten
Nutzsignalleistung E{I[K]A[K]| <}. Aus Gleichung (4.14) folgt fur das Leistungsverhalt-
nis beider Signalanteile

o, = ELVMKIAT K (4.19)
E{ Iu[k]ALK]%}

An dieser Stelle sei kurz auf die statistischen Eigenschaften der Variablen A[K]
hingewiesen, da die Beschreibung durch Mittelwerte (Korrelationsfunktionen) und Ver-
teilungsfunktionen bei der folgenden Leistungsberechnung von Bedeutung ist.

Gemal Gleichung (4.8) stellt die Grol3e A[K] (und analog A*[-k]) den komplexen
Amplitudenkoeffizienten mit dem Frequenzindex k dar, fur den folgende statistischen
Eigenschaften angenommen werden durfen: Eine bestimmte Gber dem Zeitindex i defi-
nierte Folge {A[k]} der komplexen Koeffizienten eines festen Untertragerindexes k
stellt eine Musterfunktion eines stationaren und ergodischen Zufallsprozegisldah
mit der Leistung E{|/|\[k]|2}. Aufgrund der Stationaritat ist diese Leistung unabhéngig
vom Beobachtungszeitpunkt und ein definierter Wert fiir den die zeitliche Abfolge der
OFDM-Symbole kennzeichnenden Index i kann bei der Bildung des Erwartungswertes
entfallen. Die Ergodizitdt des Prozesses erlaubt die Bildung des Erwartungswerts als
Zeitmittelung an einer einzigen Musterfunktion, also an einem einzigen OFDM-System
vorzunehmen. Ist durch den Frequenzindex k ein Nutztrager markiert, so gilt fur den
(linearen) Mittelwert des Zufallsprozesses E{A[k]}=0 und fur seine Leistung
E{A[K] A*K]} = E[JAKK]| 2.

Mit diesen Annahmen berechnen sich die skalierte NutzsignalleistungkEA[k]| %}
und die Spiegelsignal-Storleistung H{k]A*[-K]| 2} Zu

E{ Iu[KIALK]I®} = |pe|® CE{IALK]®)

. (4.20)
E{IV[KIAOK]|"} = |v_y* CE{IA[K]%}

Unter der Voraussetzung, dass die Leistungen der komplexen Koeffizienten an der
Stelle k und an der Spiegellage -k gleich sind, ergibt sich fir das Verhaitwsn Spie-
gelsignal-Storleistung zu (skalierter) Nutzsignalleistung nach (4.19)
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2
o = M ) (4.21)
Iu[K]|

Dieses Ergebnis lasst sich nun auch direkt aus der Matrix-Darstellung (4.14) - (4.16)
ableiten, denn es gilt

ULkl

]
o
(9]

~

(/)U

s
1

v[k]I?

e[k]*Choshelx] [z‘k]%z + ChinCA0LK] [Z‘k]EEZ

(4.22)

Damit folgt fur das Leistungsverhaltras durch Einsetzen von (4.22) in (4.21)

K Ab[—k
defD) q‘”%"%“'“z ']Ell%szB’)'”%A_—q)[z ]EBZ

eU(Ds) %os%ﬁ—q)z[k]§+8[k]2%>inEA¢2[k]%z

(4.23)

Um zu einer ersten Abschatzung zu gelangen, inwieweit der Amplitudenfehler
und der Phasenfehlé¢$ zu einer Degradation der Signalqualitat fuhren, sei das Lei-
stungsverhaltniso, logarithmisch dargestelltAbb. 4.3 zeigt den Verlauf vong; in
Abhé&ngigkeit der Variablergs und A¢. Um den grundlegenden Einfluss zu erkennen,
wurden in dieser Darstellung die GréReandA¢ als konstant Uber den Frequenzindex
k angenommen.



55

4.2 Auswirkung der IQ-Fehler auf das demodulierte OFDM-QAM-Signal

-30

-50

-60 -
20

o
¥

gpurio

A@in ©

0.45

0.35

0.25

0.15

0.05

12 14 16 18 20

10
Apin ©

Abb. 4.3 Spiegelsignal-Storleistung

Amplitudenunsymmet(ak] # 0, Adp[k] = 0°) ergibt sich aus (4.23)

ur eine reine

F

(4.24)

—K]

10Iogsz[—k] = 20loge[

10|090|,Amp

dB _
0I,Amp -

Entscheidend fur das Leistungsverhaltojsan dem Index k ist also der Amplitu-
denfehler an der Stelle der Spiegelfrequenz -k. Der Kurvenverlauf bei Frequenzunabhan-

=0 (Abb. 4.3 mittlere Darstellung).

gigkeit entspricht der Kontur GbAg
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Bei reiner Phasenunsymmetifgk] = 0, Ad[Kk] # 0°) vereinfacht sich Gleichung (4.23)
zu

<ine[K]ID
dB 0 2 0O
O| phase = 101090 phase = 2009 (4.25)
oKD
0 2 0O
und weiter fur frequenzunabhéngige Unsymmeie-k] = Ad[K]
dB K
O| Phase = 20Iogtan%M)2[ ]E. (4.26)

Der Kurvenverlauf entspricht der Kontur tlaer O (Abb. 4.3 unterste Darstellung).

Ein Leistungsverhaltnig; von -30 dB wird bereits bei einem Amplitudenfehler
von e = 0.03 oder bei einem Phasenfehler \p = 3.5° erreicht.

Rauschen Ersetzt man in (4.14) die gewinschten Signale A[k] und A[-K] durch
die Frequenzkomponenten N[k] und N[-k] eines weil3en, mittelwertfreien gauf3schen
Rauschprozesses in komplexer Signaldarstellung N[k]gkN+ j N [K] (d.h. statt des
Nutzsignals wird nun Rauschen in den IQ-Demodulator eingespeist), so gilt fur die
Rauschleistung der Frequenzkomponente an der Stelle k nach der I1Q-Verzerrung

E{IU[KINIK]I?} + E{IV[KINT—K]I*} = [u[K]IPE{IN[K]I%} + V[K][*E{ IN[K]|*}
= (IuIK]I + [V[K]I%) CE{IN[K]%)

(4.27)

Hier wurde ausgenutzt, dass die Rauschkomponenten der diskreten Frequenzen k
und -k unkorreliert sind, sodass sich die Gesamtleistung als Summe der Einzeltragerlei-
stungen ergibt.

Durch Einsetzen der in (4.22) hergeleiteten Beziehungen fir frequenzunabhangige Ver-
zerrungsparamet@k] = p undv[k] = v folgt

E{JUNIK]I?} + E{[VNC[—K]|"} = (1+¢%) CE(IN[K]*} . (4.28)

Der IQ-Fehler in den Quadraturzweigen verursacht somit eine von der Phasenunsymme-
trie unabhangige Verstarkung der Rauschleistung um den Falefor 1+
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Ahnlich wie in [15] fur Einzeltragerverfahren, kann auch hier ein Signal-Gesamt-
storleistungs-Verhaltnis SR gebildet werden, bei dem die Gesamtstorleistung nun
sowohl die Stdrleistung des Spiegelsignals als auch die Rauschleistung des additven wei-
Ben, gauldschen Rauschens erfasst.

SNsR = 10log : E{Iu[k]A[kllz} :
E{IV[-KIAT ]|} + E{Ju[KINIK]|*} + E{[V[-KINT ]|}
2 9 (4.29)
SN,R = 100 W[KIELALK])

g
IV[-KIIPE{ AT K117} + (K11 + VK] EL IN[K]1 S

Mit dem Leistungsverhaltniso, und dem Signal-Rauschleistungs-Verhéltnis
pn = E{JALK}| 2 / E{|N[K}| 2 sowie unter der Annahme E{|A[k3} = E{A*[-k}| %
folgt

o 4, O

O— [
SNsR = 10logd  (1+0))0.
[0, + U
0 PN O

(4.30)

Fur eine verschwindende Spiegelsignal-Storleistung stretegen den Wert Null
und SN:R néhert sich dem nur durch das Signal-Rauschleistungs-Verhélinisrgege-
benen Verlauf

SNsR = 10logpy, - (4.31)

Fur den Grenzibergangy — « (hoher Signal-Rauschabstand) ists$Nalleine
durch das Stérleistungsverhaltrag bestimmt und das Verhalten von $RI entspricht
dem durcho; bestimmten Verlauf.

SN,R = 10|og01 = 0% (4.32)
|

Konstellationsdiagramme Die Auswirkung eines 1Q-Fehlers auf die OFDM-
Ubertragung mit hoherstufigen Signalkonstellationen igthb. 4.4 am Beispiel der 64-
QAM-Modulation zu sehen. Die Konstellationsdiagramme ergeben sich aus der Uberla-
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gerung aller Untertrdger eines OFDM-Symbols. Sie zeigen die 1Q-Verzerrung der
Signalpunkte bei rauschfreier Ubertragung fir verschiedene Falle einer frequenzunab-
hangigen 1Q-Unsymmetrie. Zu beachten ist die Aufweitung der idealen Signalpunkte auf
diskreteAmplituden im Gegensatz zu einkontinuierlichen(gaul3schen) Verteilung der
Aufweitung bei Stérung durch additives weil3es (gaul3sches) Rauschen. Dies ruhrt daher,
dass die Ursache des Storvektors wiederum ein Nutztrager (an der Stelle der Spiegelfre-
guenz) ist, dessen Amplitude aus dem diskreten Symbolalphabet der 64-QAM stammit.
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Abb. 4.4 Durch IQ-Unsymmetrien verzerrte OFDM-64-QAM

Signalkonstellationen
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Die aus den Konstellationsdiagrammen abgeleiteten Symbolfehlerraten (SER) fur
eine OFDM-Ubertragung mit 64-QAM gemaR DVB-T-Spezifikation zeMpb. 4.5.
Aufgetragen ist die simulierte Symbolfehlerrate tber alle Untertrager am FFT-Ausgang
in Abhangigkeit des Signal-Stérabstands C/N am Empfangereingang. Ein zuséatzlicher
reiner Phasenfehler vakp = 5° fiihrt bei einer vorgegebenen Symbolfehlerrate vofi 10
zu einer Erhéhung des notwendigen Signal-Stérabstandes von 2.5 dB, verglichen mit
einer reinen AWGN-Storung; ein reiner Amplitudenfehler \&on 0.05 zu einer Degra-
dation von 3.1 dB. Das Vorhandensein beider Unsymmetrieformen erfordert eine Erh6-
hung des notwendigen Stdrabstands von 6.3 dB.

Die aus den Darstellungen der Konstellationsdiagramme und den Ergebnissen der
Symbolfehlerratensimulationen gewonnenen Erkenntnisse lassen fur hdherstufige
Signalkonstellationen und damit breitbandige (Bild-)Ubertragung eine Kompensation
der IQ-Unsymmetrien notwendig erscheinen.

10 : T T T T T
7 B | - £=0.05A¢=5"
. < - £=0.05A¢=0"
10 ; “\\\»\ : =0 A¢:5°
AN . : AWGN
N
N\ N
10—2 | \ N
o
Ho10E .
10k .
10_5 e -
10*6 ] | ]
5 10 15 20 25 30 35
C/NindB

Abb. 4.5 Simulierte Symbolfehlerraten der durch 1Q-Unsymmetrien gestorten
OFDM-64-QAM-Ubertragung
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Die grundsatzliche Aufgabe einer Kanalentzerrung besteht darin, die auf der Uber-
tragungsstrecke auf das OFDM-Sighalnwirkenden Verzerrungen zu erfassen und zu
kompensieren. Die Ubertragungsstrecke umfasst dabei neben dem Einfluss des physika-
lischen Kanals auch die Verzerrungen durch die analogen Sender- und Empfangerkom-
ponenten. Als HaupteinflussgroRen sind hier Verstarker-Nichtlinearitéaten, Phasen-
rauscheffekte und die Auswirkungen von Amplituden- und Phasenunsymmetrien bei der
IQ-Modulation/Demodulation zu nennen. Zudem verbleiben bei nicht idealer Trager-
und Taktsynchronisation Reststérungen, die als Zufallsprozesse gedeutet werden kdnnen
[27]. In der Frequenzbereichsbetrachtung eines OFDM-Signals auf3ern sich diese Stor-
einflisse durch in der Amplitude und Phase verfalschten komplexen Kanalsymbole der
demodulierten Untertrager. Diese Werte stehen im Empfanger als Ausgangssignale der
Fourier-Transformation zur Verfiigung. Es bietet sich demnach an, die Charakterisierung
des Ubertragungskanals direkt durch die Schatzung seiner Ubertragungsfunktion, also
auf Untertradgerebene im Frequenzbereich vorzunehmen. Auch die Kompensation der
Verzerrungen ist auf diese Weise individuell fur jeden Untertrager im Frequenzbereich
durchfuihrbar. Die mit der Nutzinformation beaufschlagten Untertrdger missen maog-
lichst fehlerfrei wiedergewonnen werden. Ob und mit welcher Genauigkeit diese Rekon-
struktion der Originalwerte maglich ist, hangt von der Art der Stérungen, der Architektur
und Komplexitat des Entzerrers sowie bei trainingssymbolbasierter Ubertragung von der
Struktur des Ubertragungsrahmens und der Anordnung der Trainingssymbole (Pilottra-
ger) ab. Dieses Kapitel erlautert die Struktur konventioneller Kanalschatzverfahren und
verweist auf deren Eigenschaft, nlimeare Kanalverzerrungekompensieren zu kon-
nen. Diese eingeschrankte Fahigkeit gilt sowohl fur die in Abschnitt 5.2 erlauterten Inter-
polationsverfahren, als auch fur die adaptive Entzerrung in Abschnitt 5.3. Das Kapitel
dient damit zum Verstandnis der in Kapitel 6 neu entwickelten erweiterten Entzerrer-
strukturen, die zusatzlich in der Lage sind, 1Q-Unsymmetrien zu korrigieren.

Die untersuchten Methoden beruhen auf eittamingssymbolgestitzten Kanal-
schéatzungEs wird im Hinblick auf die Realisierung der Verfahren im DVB-T-System
vorausgesetzt, dass an bestimmten Frequenzpositionen perigulisttine Uibertragen
werden. Zudem wird von idealer Tragerfrequenz- und Rahmen-/Taktsynchronisation
ausgegangen.

1. Es wird von nicht-differentiell modulierten Ubertragungsverfahren ausgegangen. Eine differentielle
Codierung der Information erlaubt eine differentielle Demodulation, bei der das in Zeit- oder Frequenz-
richtung vorangegangene Symbol als Amplituden- und Phasenreferenz gewdahlt wird und somit eine
absolute Schatzung der komplexen Amplitude entfallen kann [12, 28].
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5.1 Struktur einer trainingssymbolgestiitzten Kanalschatzung

In Abschnitt 2.2.4 wurde gezeigt, dass bei der Verwendung der zyklischen Ergan-
zung die Orthogonalitat der Untertrager gewahrt bleibt, und, sofern die Kanalstol3antwort
kirzer als die Lange des Schutzintervalls ist, auch Intersymbol-Interferenzen (ISI)
benachbarter OFDM-Symbole nicht auftreten. Bei hinreichend grof3er Anzahl N von
Untertragern ergeben sich N schmalbandige Frequenzabschnitte, innerhalb derer die
Kanaltibertragungsfunktion jeweils als konstant betrachtet werden kann. Fir die Dauer
eines OFDM-Symbols kann in diesem Fall dBEDM-Kanalmodelldurch N parallele
Kanale beschrieben werdekbhb. 5.1 [30, 31, 32].

ni[n]
sl — Frqul;ir;ﬁESktiver -
@)

N;[0]
'

A0] — Hi[0] _><_B_> Z[0]
Ni[1]

Afll] —— Hi[1] zZ[1]
N;[N-1]

AN-1] — Hi[N-1] ZIN-1]

(b)

Abb. 5.1 Mehrtrager-Kanalmodell [30]: (a) im Zeitbereich, (b) im
Frequenzbereich
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Die Amplitude des k-ten Untertragers[d] im i-ten Modulationsintervall ergibt sich
nach (2.36) zu

Zi[K] = KK DK+ K] = AK] = g D20 -NKD . (5.1)

Die Abtastwerte der KanalubertragungsfunktiofjkHbeinhalten dabei alle Ein-
flusse, die in Form der Gleichung (5.1) auf das Originalsigngt]Ainwirken und die
von der Kanalschéatzung zu korrigieren sind. Aus (5.1) ist ersichtlich, dass bei rausch-
freiem Kanal N[k] =0 eine Amplituden- und Phasenkorrektur des empfangenen ver-
falschten Untertragers[K] durch Multiplikation mit einem Faktor {Ik] erreicht werden
kann. G[Kk] ergibt sich aus dem an jedem Untertragerindex inversen Wert der geschéatzten
Kanaltibertragungsfunktidn

C[K] = ik (i,k)OD . (5.2)

Der ideale lineare Frequenzbereichsentzerrer fir ein linear verzerrtes OFDM-
Signal besteht demnach aus N parallelen Zweigen mit jeweils einer komplexen Multipli-
kation pro UntertrageAbb. 5.2 zeigt dies&omplexwertige Multipliziererbank

Z[K (k) OD i[k] (,k)OD
»@ -
~G >
ri[n]
— | FFT
S
—/ —/
Z[Kl (k) OP ( D ( D) Gkl = ==  (i,k)OD
I Hil
— % Interpolation
L

Abb. 5.2 Multipliziererbank als linearer Frequenzbereichsentzerrer fir OFDM-
Signale

2. D repréasentiert die Menge aller Zeit-Frequenz-Indexpaare (i,k), an denen die Untertrager mit Nutzdaten
modauliert sindP kennzeichnet die Menge der Pilotpositionen.
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Die Bestimmung des Koeffizienten;[K] nach (5.2) kann auch als Frequenzbe-
reichsdarstellung des Ergebnisses einer Entzerrung im Zeitbereich nach dem ZF-Krite-
rium aufgefasst werden (Anhang B).

Storeinflisse, die nicht durch Gleichung (5.1) vollstandig beschreibbar sind, kon-
nen bei Verwendung dieser 1-Tap-Entzerrerstruktur nicht kompensiert werden. Sie mus-
sen durch weitere Mallnahmen entweder im Frequenzbereich, oder, falls eine
Frequenzbereichskompensation zu aufwandig ist, vor der FFT-Demodulation im Zeitbe-
reich auf einen maximal zuldssigen Stoérpegel reduziert werden. Zu diesen Stérungen
zahlen samtliche durch zeitvariante Ubertragungskﬁn@éeursachten Ubersprechef-
fekte zwischen den Untertragern (intercarrier interference - ICI). Die Kompensation die-
ser Effekte, die wegen ihrer Eigenschaft als Zufallsprozesse wie Rauschstérungen
aufgefasst werden kénnen, ist durch Frequenzbereichsentzerrung i. Allg. nicht realistisch
[27]. Neue Ansétze hierzu, die auf adaptiven Entzerrerstrukturen beruhen, findet man in
[33]. Die Kompensation von Signalverfalschungen, die durch Unsymmetrien bei der
analogen 1Q-Demodulation des empfangenen OFDM-Signals entstehen und die neuar-
tige Entzerrerstrukturen verlangen, wird als Schwerpunkt dieser Arbeit ausfuhrlich in
Kapitel 6 dargestellt.

5.2 Kanalschatzung mittels Interpolation

Die auf derinterpolationals Kernprozess der Kanalschatzung beruhenden Verfah-
ren kdnnen danach klassifiziert werden, ob bei der Bestimmung der Interpolationsfilter-
koeffizienten dieZeit- und Frequenzkorrelationaser Kanalubertragungsfunktion sowie
die Kanalrauschleistung unbertcksichtigt bleiben (Abschnitt 5.2.2 - konventionelle
Interpolationsfilterung) oder miteinbezogen werden (Abschnitt 5.2Mener-Filte-
rung). Die Bedeutung dePilotanordnungtr die Leistungsfahigkeit der Kanalschatzung
wird zuvor in Abschnitt 5.2.1 erlautert.

Zunachst seien die fir beide Kategorien geltenden grundsatzlichen Signalverarbei-
tungsschritte der Kanalschatzung mittels Interpolation naher erlautert. Zu Grunde gelegt
wird eine Pilotanordnung nach DVB-T-Vorbild (v@ibb. 5.6).

In einem ersten Schritt wird an allen Stutzstellen aus der Menge der Pilotpositio-
nenP, gekennzeichnet durch die Zeit-Frequenz-Indexpaare (i,k), als Schatay&it
der Kanallibertragungsfunktion der auf das Referenzsymipk] Bezogene Momentan-
wert der empfangenen Pilotamplitudgk¥ gebildet

3. Unter zeitvarianten Ubertragungskanélen seien hier alle Storeinflisse zusammengefasst, die die Ortho-
gonalitat zwischen den Untertragern zerstéren. Neben frequenzselektiven Schwundkanélen sind dies
insbesondere Frequenz- und Taktabweichungen sowie Phasenrauschstérungen [27, 33].
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Ai[K] = = (,k)OP . (5.3)

Der zweite Schritt besteht in der Rekonstruktion der Kanallbertragungsfunktion an
den Orten (i,k)J D zwischen den Pilotpositionen. Diese zweidimensionale Schéatzung
der Zwischenwerte sowohl in Zeit- als auch in Frequenzrichtung wird meist in zwei suk-
zessiven eindimensionalen Filterungen ausgefuhrt, wobei die Reihenfolge prinzipiell
beliebig ist. Die Interpolation in Zeitrichtung liefert fir jedes tbertragene OFDM-Sym-
bol an bestimmten Frequenzindizes k einen Schatzwert, im VorgrifAbbf 5.6 darge-
stellt als Interpolation in vertikaler Richtung. Die Interpolation in Frequenzrichtung
erzeugt fur jeden Frequenzindex zu bestimmten Zeitindizes i einen Schétzwert, Interpo-
lation in horizontaler Richtung ibb. 5.6. Bei der im DVB-T-System spezifizierten
Pilotanordnung kann auf Kosten einer geringeren Auflosung in Frequenzrichtung auf die
Interpolation in Zeitrichtung verzichtet werden, siehe Abschnitt 5.2.2. Zu beachten ist
bei gleicher Interpolationsfilterlange fur Zeit- und Frequenzinterpolation der wegen der
blockorientierten Verarbeitung hohere Speicheraufwand fur die Interpolation in Zeitrich-
tung. Es mussen komplette OFDM-Symbole zwischengespeichert werden. Besondere
Aufmerksamkeit verdienen die Unsymmetrien an den Randern des Ubertragungsspek-
trums bei der Interpolation in Frequenzrichtung [27]. Die Berechnung der Zwischen-
werte wird 0Ublicherweise in FIR-Filtern mit periodisch zeitvarianter StoRantwort
durchgefiihrt [34]. Die Form der Stol3antwort hat einen linearen, stiickweise quadrati-
schen oder einen dem idealen Tiefpass angenéaherten Verlauf [14].

In einem dritten Schritt liefert die komplexe Multiplikation des empfangenen
Untertragers mit dem Kehrwert der geschatzten Kanallbertragungsfunktion den amplitu-
den- und phasenkorrigierten Schatzwert fur die gesendete Untertrageramplitude an allen
Datentragerpositioneld. Mit (5.2) gilt

Ai[k] = C[K] Z,[K] = Ai[K] :ﬁ i,k OD . (5.4)
| | H[k]

5.2.1 Bedeutung der Rahmenstruktur

Die Notwendigkeit der Kanalschatzung in nicht-differentiell modulierten OFDM-
Systemen setzt die Ubertragung von Pilotsymbolen voraus. Im Empfanger dienen die
Pilotsymbole als Amplituden- und Phasenreferenz, um aus dem Vergleich mit den emp-
fangenen Pilotamplituden die Ubertragungsfunktion punktuell an den Pilotstellen direkt
bestimmen zu kdnnen oder um die Filterkoeffizienten eines adaptiven Filters zur inver-
sen Kanalmodellierung einzustellen. Da diese mitlibertragenen Trainingssymbole immer
einen Teil der Ubertragungskapazitat beanspruchen, ist man bestrebt, die Anzahl der
Pilottrager moglichst gering zu halten und sie wirkungsvoll im Sinne einer moglichst
genauen Kanalschatzung tber die Untertragerpositionen zu verteilen. Im Folgenden
seien daher die grundlegenden Zusammenhange zwischen der Pilotanordnung und den
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Anforderungen an die Kanalschatzung dargelegt. Die Forderungen umfassen in erster
Linie die Fahigkeit, der Zeitvarianz und der Frequenzselektivitat des Ubertragungskanals
folgen zu kdnnen. Dariberhinaus hat die Pilotanordnung Einfluss auf die Komplexitat
der Kanalschéatzung und kann dazu beitragen, den rechentechnischen Aufwand zu verrin-
gern (siehe Abschnitt 5.2.2).

Betrachtet werden zunachst die zwei verschiedenen Pilotanordnungehbmaéis.

Frequenz Frequenz
£QOOQOOQOOQOO &000000000000

Zeit Zeit
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| HONON NONON NONON NONO) 0000000OC06OCGOCGCOCFS
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(a) (b)

Abb. 5.3 Pilotanordnungen. (a) Kamm-Muster, (b) Block-Muster

In dem Kamm-Muster nach Anordnung (a) werden an den festgelegten Untertra-
gerpositionen in jedem Symbol, d. h. fir jeden Zeitindex i, Pilottrager tbertragen. In
dem Block-Muster nach Anordnung (b) hingegen werden in Zeitrichtung periodisch alle
Untertrager, d.h. ein gesamtes OFDM-Symbol mit Pilottragern belegt. Schema (a) kann
den zeitlichen Anderungen der Kanaliibertragungsfunktion besser folgen, ist somit eher
geeignet fur zeitvariante Kanale, da fir jedes empfangene OFDM-Symbol aktuelle
Kanaldaten ausgenutzt werden kdnnen. Die Kanallbertragungsfunktion an den nicht mit
Piloten belegten Frequenzindizes muss durch Interpolation oder adaptive Algorithmen
aus der Stutzstelleninformation abgeleitet werden, was diese Anordnung empfindlicher
fur stark frequenzselektive Kanale macht. Schema (b) zeigt sich robuster bei frequenzse-
lektiven Kanalen, da sich die Kanaliibertragungsfunktion fur das gesamte Ubertragungs-
spektrum direkt aus den Ubertragenen Piloten ergibt. Dagegen muss nun in Zeitrichtung
eine Schatzung (durch Interpolation oder adaptiv) fur die Zwischenstellen vorgenommen
werden, was die Anordnung (b) storempfindlicher gegeniber zeitveranderlichen Kanalen
macht.

Ausgehend von einer Kanalschatzung mittels idealer Interpolation kénnen die
durch das zweidimensionale Pilotmuster vorgegebene maximal zulassige Grenzfrequenz
des Eingangssignals und die maximal zulassige Lange der KanalstoRantwort abgeschatzt
werden. Das Eingangssignal des Interpolationsprozesses wird gemaf (5.3) reprasentiert
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durch die Stitzstellen-Abtastwertfoldg¢[k] ~an den Pilotpositi6nBas ideale (nicht
kausale) Interpolationsfilter sei dabei durch seine Impulsantwort bzw. seine Ubertra-
gungsfunktion inAbb. 5.4 beschrieben [14, 35]. Der Interpolationsfaktqr=L4 ergibt

sich aus der Anpassung der Interpolation in Zeitrichtung an die DVB-T-Spezifikation.

sin[tin/ L,]

hinl = —w/t

H(e”™) = L, Oy 8(fT' —i) * rect(fL,T)

FT

L, n f T =1/(2L) T

Abb. 5.4 Ideale Interpolation in Zeitrichtung

Die gewunschtéAbtastperiode T' ergibt sich Uber den Interpolationsfaktor 4
aus dem zeitlichen Abstand T der Pilottdne 2T / L, wobei T = L; (T + Tg) gilt,
da in zeitlicher Richtung nur jedes vierte OFDM-Symbol an einem bestimmten Frequen-
zindex mit einem Pilottrager belegt ist (vergleiohieb. 5.6 oberste Darstellung). Die auf
T' bezogene Breite der (idealen) rechteckférmigen Filtertibertragungsfunktion ergibt sich
aus der Fourier-Transformierten der si-Funktion zu 1 Oer durch die Abtastwertfolge
Hi[k] reprasentierte Eingangsprozess darf somit in seinem Leistungsdichtespektrum
Frequenzkomponent@mnaximal bis zur Grenze dieses Durchlassbereiches, der Grenz-
frequenz § beinhaltef,

4. Die Modellierung komplexer Ausbreitungsprozesse, wie sie in terrestrischen Funkkanalen vorliegen,
kann nicht mehr deterministisch erfasst werden. Die den Kanal beschreibende Ubertragungsfunktion
und die StolRantwort werden daher als stochastische Prozesse aufgefasst, siehe Abschnitt 2.1.

5. Das durch die Dopplerfrequenz begrenzte Verzdégerungs-Doppler-Leistungsdichtespektrum erfahrt eine
zusétzliche Verschiebung, falls ein unausgeregelter Frequenzversatz verbleibt [27].

6. Bei Normierung auf die Abtastperiode T statt T' in der FrequenzbereichsdarstelluAglaus4 wiir-
den Uberlappungen der Spektren auftreten und das Abtasttheorem wiirde verletzt werden.
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S R (5.5)

Fur das DVB-T-System ergeben sich folgende Werte fur die maximal zuldssige
Frequenzkomponentg éles Eingangsprozesses (vergleiche auch [36]):

Schutzintervall 14 18 1/16 1/32
fg2K in Hz 446 496 525 541
f<in Hz 112 124 131 135

Tab. 5.1 Maximal zulassige hochste Frequenzkompongjite f
Leistungsdichtespektrum von/[k]

Eine entsprechende Uberlegung unter Anwendung des Dualismus zwischen Zeit-
und Frequenzbereich fuhrt auf die maximal zulassige Lange der Kanalsto3antwort. Der
Bandbegrenzundes Eingangsprozesses bei Abtastung im Zeitbereich entspricht bei der
Abtastung und Interpolation im Frequenzbereich datbegrenzungles Eingangspro-
zesses, also die Lange der Kanalstof3antwort. Die auf das DVB-T-Pilotmuster bezogene
ideale Interpolation in Frequenzrichtung istAbb. 5.5 wiedergegeben. Die Filterstol3-
antwort ist dual zur Zeitbereichsdarstellung Gber den Frequenzindex k aufgetragen, die
Ubertragungsfunktion tiber der Zeitachse, normiert auf den Kehrwert 1/5edgémsch-
ten (Frequenz-)Abtastperiode F'. Ausgegangen wird dabei von einer vorherigen Zeitin-
terpolation, sodass sich der Untertragerabstand der Piloten aaf3 Lverringert
(vergleiche auckbb. 5.6 mittlere Darstellung).

sin[Tik/ L]
T/ L¢

h[k] = H(*"™) = L; Oy 8(fF —i)  rect(tLF’)

IFT

nnnnn

Ly k t,F = 1/(2L) tF

Abb. 5.5 Ideale Interpolation in Frequenzrichtung
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Der gewtiinschte Frequenzabstand F' ist gleich dem Untertragerabstapg da T
fur jeden Frequenzindex ein Schatzwert generiert werden muss. F' ergibt sich tGber den
Interpolationsfaktor k=3 aus dem Frequenzabstand der zeitinterpolierten Piloten zu
F'=F /L. Die Rechteckbreite entspricht der maximalen Dauer (zweiseitige ,Band-
breite”1 = 2t [27]) des Eingangsprozesses und betragt

1 _ ' = ____1 = —
Z—f = tgF Thax = = Timax Lf . (56)

Fur die DVB-T-Rahmenkonfiguration ergeben sich daher als maximal zulassige
Lange der KanalstoRantwort die Werte aus Talsefle

FFT-Lange 2K 8K

Tmax N US 74.6 298.6

Tab. 5.2 Maximal zulassige Kanal-Sto3antwortlange

5.2.2 Konventionelle Interpolationsfilterung

Ziel der Kanalschatzung durch Interpolation ist es, flr jeden Frequenzindex k in
jedem empfangenen OFDM-Symbol i einen Schatzwgfk] der KanalUbertragungs-
funktion bereitzustellen. Im DVB-T-System kann dazu fir jedes Symbol separat in Fre-
guenzrichtung interpoliert werden. Dieser einfachste Ansatz eignet sich grundsatzlich fur
zeitlich schnell veranderliche Kanéle, deren Stof3antwortdaden durch den rezipro-
ken (Frequenz-)Abstand 1/ (12F') der nicht-zeitinterpolierten Pilottrager vorgegebenen
Bereich nicht Gberschreitet. Die Frequenzauflosung und damit die maximal zulassige
KanalstoRantwortlange kénnen erhdht werden, indem zunachst die Pilottrager in zeitli-
cher Richtung interpoliert werden (zweistufige Interpolatidh. 5.6).

7. Theoretischer Wert, dg,,,, grof3er als die Dauer des langsten Schutzintervals = 56ps (2K)

bzw. 224us (8K) ist. Somit wiirden trotz moglicher idealer Rekonstruktion Intersymbol-Interferenzen
auftreten.
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Abb. 5.6 Zweistufige Interpolation in Zeit- und Frequenzrichtung fur eine
Pilotanordnung (scattered pilots) nach DVB-T

Die ideale bandbegrenzte Interpolation erfordert sorgfaltig dimensionierte Tief-
passfilter héherer Ordnung, um der rechteckférmigen Ubertragungsfunktion des idealen
Tiefpasses nahezukommen. Insbesondere bei der Interpolation in zeitlicher Richtung
erfordern diese langen FilterstoRantworten hohe Speicherkapazitaten. Einfache Naherun-
gen, wie die Wiederholung des Stitzstellenwertes an den zu interpolierenden Positionen
(Interpolation nullter Ordnung) oder ein linearer Verlauf der FilterstoRantwort (lineare
Interpolation, Interpolation erster Ordnung) senken die Komplexitat der Filterung, fuh-
ren aber bei Anwendung in Zeitrichtung zu Interpolationsfehlern in zeitlich schnell ver-
anderlichen Kanalen, wie sie in mobilen Empfangssituationen auftreten.



70 5 Kanalschatzung fur OFDM-Signale

Die Leistungsfahigkeit und Komplexitdt der Interpolation stehen nach
Abschnitt 5.2.1 in direktem Zusammenhang mit dem Abstand der Pilottrager in dem
zweidimensionalen Pilotmuster. Je kleiner der Pilottrdgerabstand, desto geringere Anfor-
derungen werden an die Genauigkeit der Filterung gestellt [37]. Durch oben erwahnte
vorherige Interpolation in Zeitrichtung kann also die Abtastrate in Frequenzrichtung
erhoht und damit der erforderliche Aufwand fir die Filterung in Frequenzrichtung
gesenkt werden. Derselbe Effekt wird auch bei gleichbleibendem (in Frequenzindizes
ausgedricktem) Abstand; lund bei gleichbleibender Gesamtiibertragungsbandbreite
durch eine Erhéhung der Untertrageranzahl erzielt, da z. B. bei einem Ubergang von
einem 2K- zu einem 8K-OFDM-System die Frequenzabtastperiode um den Faktor vier
reduziert wird (die Untertrager riicken beziglich der absoluten Frequenz dichter zusam-
men).

In [38] wird gezeigt, dass der Rauscheinfluss auf dem Ubertragungskanal erheblich
durch eine zeitliche gleitende Mittelwertbildung (moving average (MA-)Filterung [6])
uber M aufeinanderfolgende Piloten gemindert werden kann. Im Gegensatz zu den in
Abschnitt 5.2.3 dargestellten Verfahren benétigt diese MA-Schatzung kein a-priori Wis-
sen Uber die statistischen Kanaleigenschaften, setzt allerdings einen zeitlich nur langsam
veranderlichen Kanal voraus. Durch Variation der MA-Filterlange kann fur zeitvariante
Kanale ein Kompromiss zwischen Rauschunterdriickung und Nachfiuhreigenschaft
erzielt werden.

5.2.3 Wiener-Filterung zur Interpolation und Glattung

Aus der Modellierung des zeitvarianten, frequenzselektiven Kanals als zeitvarian-
tes Transversalfilter geman den Ausfihrungen in Abschnitt 2.1.1 ist ersichtlich, dass die
Abtastwerte der KanallUbertragungsfunktiofjkiin Frequenzrichtung und in Zeitrich-
tung korreliert sind. Die Frequenzselektivitat kommt dabei durch die FIR-Struktur und
die Zeitvarianz durch die zeitveranderlichen Filterkoeffizienten zum Ausdruck. Diese
Zeit- und Frequenzkorrelationen innerhalb der zweidimensionalen Pilotanordnung kann
man sich zunutze machen, um den Schéatzfehler an den Pilotpositionen selbst (Glattungs-
filterung) oder an den Zwischenstellen (Interpolationsfilterung) zu minimieren. Im ersten
Fall werden die rohen, mit Rauschen behafteten Trainingssymbole zur Rauschunterdrik-
kung durch Wiener-Filterung (Optimalfilterung) geglattet [31, 40], im zweiten Fall wird
auf Basis der Wiener-Filterung eine Interpolation unter Berucksichtigung des Signal-
Rauschleistungsverhaltnisses durchgefuhrt [41]. Beide Mobglichkeiten werden kurz
umrissen, wobei die Idee der Wiener-Filterung auch als Grundlage fir den in
Abschnitt 6.2 betrachteten erweiterten Frequenzbereichsentzerrer dient. Eine Darstel-
lung der Grundlagen der linearen Optimalfilterung ist in Anhang C zu finden. Aus diesen
Ausfuhrungen geht hervor, dass zur direkten Bestimmung der optimalen Filterkoeffizien-
ten sowohl fur die Zeit- wie auch fur die Frequenzinterpolation die Autokorrelationsma-
trix R des Filtereingangssignals und der Kreuzkorrelationsvgktayn Eingangssignal
und gewiinschtem Filterausgang bekannt sein missen. Der optimale Koeffizientensatz
berechnet sich zu
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opt = R ID . (5.7)

Interpolationsfilterung . In der hier vorliegenden Anwendung der Wiener-Filte-
rung zur Interpolation wird das Eingangssignal durch die geschatzten Pilotamplituden
Hi[k], (i,k) O P, und das gewunschte Filterausgangssignal durch die zu interpolierenden
Zwischenwerte der KanallUbertragungsfunktieh k] , (LKp, bestimmt. Da die
gesuchte Kanalubertragungsfunktion unbekannt ist, miissen Annahmen tber deren stati-
stische Eigenschaften getroffen werden, um die KorrelationsrmRtuiimd den Korrelati-
onsvektomp aufstellen zu kénnen. Fur die Interpolation in Zeitrichtung wird dazu gemalf
den Beziehungen iAbb. 2.3 die mittlere Zeitkorrelationsfunktio4(0,At) als inverse
Fourier-Transformierte (bezuglich der BeobachtungszeitdifferAtjz des mittleren
Doppler-Leistungsdichtespektrums herangezogen. Die zur Interpolation in Frequenz-
richtung notwendigen Frequenzkorrelationen kdnnen aus der Fourier-Transformierten
(bezuglich der Verzégerungszeit) des Verzégerungs-Leistungsprofils, der Frequenzkorre-
lationsfunktiongy(Af,0), gewonnen werden. Aus (5.7) ist ersichtlich, dass die optima-
len Filterkoeffizienten direkt von diesen Annahmen ulber die Korrelationseigenschaften
des Kanals abhangen. Fehlannahmen Uber die Kanalstatistik fihren zur Abweichung der
Filterkoeffizienteneinstellung vom optimalen Arbeitspunkt (parameter mismatch [31]).
In der Praxis kann der Verlauf des mittleren Doppler-Leistungsdichtespektrums und der
des Verzogerungsleistungsprofils durch eine Rechteckfunktion approximiert werden
[42]. [27] verwendet als Naherung fir das Verzogerungsleistungsprofil eine root-raised-
cosine Funktion. Die so berechneten Koeffizientenséatze koénnen, falls die Abtastwert-
folge der Pilotamplituden als stationarer Prozess aufgefasst wird, nach einmaliger
Berechnung beibehalten werden.

Die aus der Literatur bekannten Vorschlage zur Wiener-Interpolation kénnen im
wesentlichen danach unterschieden werden, ob die Interpolation in Zeit- und Frequenz-
richtung in einer gemeinsamen Berechnung erfolgt (zweidimensionale Filterung) oder
durch zwei aufeinanderfolgende eindimensionale Filterungen ausgefuhrt wird. Deswei-
teren kbnnen die Vorschlage danach klassifiziert werden, ob alle Zwischenwerte inner-
halb eines zeit- und frequenzbegrenzten Blocks gleichzeitig berechnet werden (Matrix-
Schatzung, [42]) oder ob die Bestimmung sequentiell in FIR-Filtern erfolgt.

Vorschlage zur zweidimensionalen Wiener-Filterung und deren vereinfachter Rea-
lisierung, beruhend auf einer optimal ausgewéhlten Untermenge von Pilottragern, sind in
[32, 41, 43] zu finden. Hinsichtlich des MMSE-(minimum mean square error-)Kriteri-
ums ist diese zweidimensionale Filterung optimal, da Zeit- und Frequenzkorrelationen
bei der Berechnung gleichzeitig bertcksichtigt werden. Reale, weniger aufwandige
Implementierungen, hingegen gehen meist von zwei aufeinanderfolgenden eindimensio-
nalen Filterungen aus. Ein Beispiel einer sukzessiven Zeit- und Frequenzinterpolation
mit nach dem MMSE-Kriterium optimierten Koeffizienten ist in [42] zu finden. Hier
werden die in Frequenzrichtung zu interpolierenden Werte gleichzeitig in einem Schritt
unter Ausnutzung aller verfigbaren Piloten eines Symbols berechnet (matrix estimator).
Der Vorteil besteht in einer automatischen Beriicksichtigung der Unsymmetrien am
Rande des Ubertragungsspektrums, da fiir jeden zu interpolierenden Wert individuelle
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Koeffizientensatze berechnet werden. Nachteilig ist der hohe Rechenaufwand fir
OFDM-Systeme grol3er Trageranzahl.

Eine weitere Realisierung einer Wiener-Filterung mit sukzessiver Interpolation in
Zeit- und Frequenzrichtung ist in [27] dokumentiert. Der eigentliche Filterprozess findet
dabei in FIR-Filtern statt, deren Koeffizientensatze fir did Interpolationsphasen ent-
sprechend des MMSE-Kriteriums mit den getroffenen statistischen Annahmen utber die
Kanaltibertragungsfunktion optimiert wurden.

Glattungsfilterung. Die Anwendung der Wiener-Filterung zur Reduktion der
Rauschanteile in den Pilottrdgern unter Ausnutzung der Frequenzkorrelationen ist in
[40, 32] beschrieben. Das Wiener-Filter wird als Glattungsfilter in Frequenzrichtung ein-
gesetzt. Die Berechnung der Zwischenwerte erfolgt dann auf Basis dieser geglatteten
Stutzstellen durch konventionelle Interpolation in FIR-Filtern mit linearer oder stiickwei-
ser quadratischer Stol3antwort.

5.3 Adaptive Kanalentzerrung

Alternativ zur Kanalschatzung mittels Interpolationsverfahren kann die Bestim-
mung der Schatzwerte der Kanallibertragungsfunktion Uber adaptive Filteralgorithmen
erfolgen. Die Filterkoeffizienten werden fur jeden Untertrager iterativ so eingestellt, dass
sich am Filterausgang die nach (5.4) entzerrte Untertrageramplitude ergibt. Ein solches
Verfahren wurde in [44] fur eine konventionelle 1-Tap-Entzerrung des OFDM-Signals
vorgeschlagen. Die Bestimmung des Filterkoeffizientgk]@eschieht auf der Grund-
lage des LMS-Algorithmus (Anhang D) fur jeden Untertrager individuell. Wahrend der
Trainingsphase dienen bekannte Pilotamplituden als Referenz, um die Kanallbertra-
gungsfunktion punktuell zu bestimmen. Sind die Koeffizienten hinreichend konvergiert,
kann fur die zu interpolierenden Zwischenwerte auf einen entscheidungsbasierten
Modus umgeschaltet werden. Die eigentliche Korrektur der verzerrten Untertrager
erfolgt wie bei den Interpolationsschatzverfahren durch eine komplexe Multiplikation
des verzerrten Untertragers[ld mit dem entsprechenden Koeffizienten[K} (vgl.

Abb. 5.2). Daher kann auch dieses Verfahren nur die linearen Kanalverzerrungen beseiti-
gen. Abb. 5.7 zeigt eine Implementierung dieses Verfahrens. Eine Erweiterung fur
zusatzlich 1Q-verzerrte Signale wird in Abschnitt 6.2 entwickelt.
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Abb. 5.7 Adaptive Frequenzbereichsentzerrung mittels LMS-Algorithmus [44].

5.4 DVB-T-spezifische Implementierungsaspekte

In dem Simulationsaufbau zur Verarbeitung DVB-T-spezifizierter Signale wurde
eine zweistufige konventionelle Interpolationsfilterung implementfdsb. 5.8 zeigt in
detaillierter Erweiterung der Multipliziererbank aféibb. 5.2 die Integration der Interpo-
lationsmalRnahmen zu der gesamten Kanalschatzeinheit.

Von den FFT-Ausgangsdaten werden die Pilottrager (i) ausgewahlt und
SchatzwerteHi[k] der Kanallibertragungsfunktion gebildet, die fir die nachfolgende
zeitliche Interpolation als Stitzstellen dienen. Parallel zu den InterpolationsmalRnahmen
werden die reinen Daten-Untertrager Uber eine den FIR-Filterlangen entsprechende Ver-
zbgerung an die komplexe Amplitudenkorrektur weitergeleitet. Die Schatzwertbildung
an den Pilottragerindizes geschieht durch Beziehen der empfangenen Pilotamplitude
Zi[k] auf ihren bekannten Referenzwerfkh= A[K]

Hi[k] = — . (5.8)
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Abb. 5.8 Funktionsblécke der Implementierung der konventionellen zweistufigen
Kanalschatzung

Die Pilottrager werden als reelle Kanalsymbole und, zur Erhéhung der Ubertra-
gungssicherheit, mit der verstarkten Amplitude w#/3 Ubertragen. Das Vorzeichen
wechselt Uber den Tragerindex k entsprechend einer definierten, fir jedes OFDM-Sym-
bol neu initialisierten PRBS-FoI@.eFUr die Referenzamplitude ergibt sich somit

0 4/3 falls PRB =1 kOP
A[K] = O 3K : (5.9)
(+4/3 falls PRBY K =0 kOP

Die Interpolation in Zeitrichtung ist als FIR-Filterung mit periodisch verschobener
StoRantwort ausgefuhrt. Fur den 2K-Modus hat die Stof3antwort den angenaherten Ver-
lauf eines idealen Interpolationsfilters und erstreckt sich Giber sechs Abtastwerte, im 8K-
Modus findet eine lineare Interpolation statt, d. h. nur zwei benachbarte Stitzstellen wer-

8. Die Steuerung des Vorzeichens lber eine Zufallsfolge erleichtert aufgrund des schmalen Autokorrelati-
onsimpulses die Synchronisation.
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den in die Berechnung der Zwischenwerte miteinbezogen. Die im 8K-Modus kirzere
StoRantwort in Verbindung mit der 4-fachen Pilottrdgeranzahl resultiert damit in nahezu
den gleichen Speicheranforderungen, die auch der 2K-Modus stellt. Die geschatzten
Pilottrageramplituderd;[k] stehen am Ausgang der FFT in der Reihenfolge ihrer Tra-
gerindizierung sequentiell als Stutzstellen zur Verfigung. In der Darstellung nach
Abb. 5.6 laufen diese in waagrechter Richtung mit steigendem Tragerindex k ein, wer-
den aber in senkrechter Richtung Uber den Zeitindex i interpoliert. Um entsprechend den
Interpolationsfilterlangen beziiglich des Zeitindexes i sechs (2K-Modus) bzw. zwei (8K-
Modus) aufeinanderfolgende Pilottrager gleichen Frequenzindexes k bereitzustellen,
wird fiir jede Pilotposition ein FIF®Register der Lange sechs bzw. zwei angelegt, das
die aktuellen zur Interpolation bendétigten Stitzstellen speichert. Es sind somit im 2K-
Modus 568 und im 8K-Modus 2276 FIFO-Register erforderlich, um alle Pilotpositionen
zu erfassen [1]. Fir jeden Stutzstellen-Satz werden drei interpolierte Zwischenwerte
berechnet, sodass sich als Ergebnis dieses Interpolationsprozesses in Zeitrichtung fir
jeden Zeitpunkt i ein Schatzwert ergibt, sieAbb. 5.6 mittlere DarstellungAbb. 5.9

zeigt die Unterblécke der Interpolation in Zeitrichtung.

Synchronisation

periodische
Filterkoeffizientenauswah

' ' '

Symbolstart

PRBS RAM Adress- Koeffizienten-
generierung ROM
Zl[k] I’k 0P Stutzstellen- RAM FIR- Hl[k] i, kOP
schatzwert Filter >

Abb. 5.9 Funktionsblocke des Simulationsmodells der Interpolation in
Zeitrichtung ' bezeichnet die Menge aller Indexpaare (i,k), an denen
sich nach Interpolation in zeitlicher Richtung Schatzwerte befinden)

Fur die Interpolation in Frequenzrichtung stehen am Ausgang des Zeitinterpolati-
ons-Blocks Stitzstellen im Abstand von drei Tragerindizes zur Verfugund{ifK) Die
Interpolation der jeweils zwei Zwischenwerte wird mittels FIR-Filterung und einer der
sin(x)/x-Funktion angendherten StoRantwort der Lange acht durchgefuhrt. Eine zusatzli-

9. FIFO: First In First Out.
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che Steuerlogik beriicksichtigt die Unsymmetrien an den Randern des Frequenzspek-
trums, indem verkirzte StoRantworten zur Berechnung der auf3eren Zwischenwerte
herangezogen werden. Da entsprechabb. 5.6 die Werte sukzessiv mit steigendem
Frequenzindex k in einlaufender Reihenfolge interpoliert werden, brauchen im Gegen-
satz zu dem hohen Speicherbedarf der Interpolation in Zeitrichtung die Stitzstellen
jeweils nur fur eine Interpolationsperiode (= drei Tragerindizes) zwischengespeichert zu
werden.



6 Digitale 1Q-Fehlerkompensation durch
Frequenzbereichsentzerrung

Die Notwendigkeit der Beseitigung von durch IQ-Unsymmetrien hervorgerufenen
Verzerrungen, insbesondere fir hoherstufige Signalkonstellationen, geht aus den
Betrachtungen Uber die Auswirkung der 1Q-Fehler in Abschnitt 4.2 hervor. Zielsetzung
dieses Kapitels ist es, fur das breitbandige OFDM-Sidt@hpensationsverfahrezu
entwerfen, die diese Form der Signalverzerrungen im Empféanger frequenzselektiv elimi-
nieren. Ausgehend von der mathematischen Beschreibung werden zwei Kompensations-
mechanismen unterschiedlicher Struktur hergeleitet. Beiden gemeinsam ist, dass sie auf
das verzerrte OFDM-Signal ifrequenzbereickinwirken und somit auf elegante Weise
die Beseitigung frequenzabhangiger Verzerrungen ermdglichen. Bei dem in Abschnitt
6.1 entworfenen Verfahren steht als weitere Entwurfsbedingung die Integration in eine
bestehende Empfangerstruktur mit konventioneller Interpolationsfilterung nach
Abschnitt 5.2 im Vordergrund. Das Entwurfsziel einer Entzerrereinheit mit einer in ihrer
Gesamtheit moglichst geringen Komplexitat fuhrt zu dem in Abschnitt 6.2 verfolgten
alternativen Ansatz einer gemeinsamen Beseitigung der linearen und der durch 1Q-Feh-
ler verursachten Verzerrungen. Dieser Vorschlag beruht auf adegrtiven Entzerrung
mit einer Filterkoeffizienteneinstellung nach dem LMS-(least mean square-)Algorith-
mus.

Besondere Aufmerksamkeit wird dabei der Adaption der entworfenen Verfahren
an das Rahmenformat des standardisierten DVB-T-Systems gewidmet. Grundséatzlich
aber ist die Idee auf alle OFDM-Verfahren Ubertragbar, die Trainingssymbole auf Unter-
tragerebene (Pilottrager) aufweisen (siehe Rahmenstrukturen in Abschnitt 5.2.1). Die
entworfenen Verfahren werden auf algorithmischer Ebene in einer nach DVB-T-spezifi-
zierten Simulationsumgebung verifiziert.

6.1 Separate Kompensation von IQ-Unsymmetrien

Der in diesem Kapitel hergeleitete Algorithmus fuhrt die Kompensation der 1Q-
Unsymmetrie getrennt von der Kompensation der linearen Kanalverzerrungen durch. Die
Struktur des Verfahrens bertcksichtigt dabei die signaltheoretischen Vorgaben des
OFDM-Ubertragungssystems und lasst sich mit wenig Aufwand unter Beibehaltung der
konventionellen Kanalschatzeinheit in einen OFDM-Empféanger integrieren. Auf der
Grundlage der in Abschnitt 4.2.1 angegebenen Frequenzbereichsbetrachtung werden
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neuartigeDetektions- und Korrekturalgorithmezur frequenzabh&ngigen Bestimmung
und Beseitigung der Symmetriefehler hergeleitet.

6.1.1 Struktur des Kompensationsverfahrens

Aus dem Bereich der Einzeltragerverfahren sind Vorschlage zur Kompensation
von IQ-Unsymmetrien bekannt [18, 19, 20, 21, 22, 23]. Unabhé&ngig davon, ob die Kom-
pensation auf zeitkontinuierlicher Ebene stattfindet oder mittels Methoden der digitalen
Signalverarbeitung auf das zeitdiskrete Signal einwirkt, lasst sich grundsatzlich zwi-
schen nicht rickgekoppelten (feedforward) und riickgekoppelten (feedback) Strukturen
unterscheiden. Eine nicht rickgekoppelte Struktur ist immer dann sinnvoll, falls das
Systent vollstandig mathematisch beschreibbar und damit die gewiinschte Anderung der
AusgangsgrofRen durch einen vorausberechneten zeitlichen Verlauf der Eingangsgrolie
herbeigefuhrt werden kann [17]. Ist die exakte Modellierung zu aufwandig, insbesondere
im Hinblick auf eine flachen- und leistungseffiziente Hardware-Implementierung, oder
wirken unkontrollierbare Stérungen auf die Regelstrecke ein, so wird man einen Regel-
kreis bevorzugen. Neben diesen grundsatzlichen systemtechnischen Betrachtungen
beeinflussen in der praktischen Realisierung auch die Verfligbarkeit geeigneter Signale
die Anordnung der Funktionsblocke; etwa die Fragestellung, an welchen Punkten des
Signalflusses die Information tber eine Stérung am sichersten extrahiert werden kann.
Vor diesem Hintergrund kann zwischen Verfahren unterschieden werden, die sich auf
Trainingssymbole stlitzen (data-aided - DA) und solchen, die keine Trainingssymbole
verwenden (non-data-aided - NDA).

Angewandt auf die Aufgabenstellung einer 1Q-Fehlerkompensation fir OFDM-
Ubertragungsverfahren muss zunachst in einem IQ-Fehlerdetektor eine die 1Q-Verzer-
rung beschreibende Korrekturgré3e abgeleitet werden, die entweder eine nachfolgende
Korrektureinheit ansteuert oder tber ein Schleifenfilter auf eine Korrektureinheit zurtck-
gekoppelt wird. In diese Klasse der rekursiven Verfahren kdnnen auch Modelle auf der
Basis adaptiver (Filter-)Algorithmen [24] eingeordnet werden, wie sie in [19, 20] fur
eine Eintragerubertragung vorgeschlagen werden. Die Korrektur kann dabei durch eine
Filterung oder ein Multiplikationsnetzwerk vorgenommen werdembb. 6.1 sind die
prinzipiellen Strukturen einer 1Q-Fehlerkompensation zu sehen. Gemeinsam ist den oben
erwahnten aus der Literatur bekannten Vorschlagen, dass die Korrektur stets auf die Qua-
draturkomponenten dé&eitbereichsSignals einwirkt.

1. Ausgehend von der allgemeinen Betrachtung, dass ein System als ,Black Box” mit Ein- und Ausgangs-
groRRen aufgefasst werden kann, entspricht das hier zu beschreibende System der IQ-Fehlerkorrekturein-
heit.
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Abb. 6.1 Prinzipielle Strukturen konventioneller IQ-Fehler-
Kompensationsverfahren

Fur die Detektion des frequenzabhangigen 1Q-Fehlers in einem OFDM-Empfanger
bietet sich die Auswertung désequenzbereiclsignals an, denn nurachder Transfor-
mation in den Frequenzbereich kann diese Auswertung direkt auf Trainingssymbole
(Pilottrager) gestutzt vorgenommen und damit die Frequenzabhangigkeit erfasst werden.
Das DVB-T-konforme Sendesignal und damit auch dessen Quadraturkomponenten hin-
gegen enthalten in Zeitbereichsdarstellung keine Trainingssymbolstruktur, wodurch sich
Verfahren der trainingssymbolgestitzten Zeitbereichsdetektion als nicht anwendbar
erweisen. Die frequenzabhéangige Korrektur des 1Q-Fehlers ist in einem OFDM-Empfan-
ger ebenfalls nach der DFT durchzufiihren, da die fehlerbehafteten Amplitudenkoeffizi-
enten dort als (frequenz-)diskrete Abtastwerte Uber ihren Frequenzindex direkt
adressierbar und korrigierbar sind. Wie in Abschnitt 6.1.2 dargelegt wird, ist die Korrek-
tureinrichtung als Multiplikationsnetzwerk exakt modellierbar und es wirken keine
unkontrollierbaren Stérungen innerhalb dieses Netzwerkes ein, sodass eine einfache
nicht rickgekoppelte Losung angestrebt wurde. Mit der Vorgabe einer weitgehenden
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Entkopplung von 1Q-Kompensation und Kanalschatzung folgt didhb. 6.2 darge-
stellte Anordnung der Systemkomponenten.

Ailk]

—] OFDM-Modulator - Kanal H[K]

________________________________________________

IQ-Verzerrungen . lineare Verzerrungeh

......

A ZK 20K ALK
: Q- FET P> |Q-Fehler- [P Kana- [P
| Demodulator p| Korrektor | .pm| Schatzung [ . g,

et
1Q-Fehler-

Detektor u[K], V[K]

Abb. 6.2 Struktur einer frequenzabhéangigen separaten 1Q-Fehlerkompensation fur
den Empfang von OFDM-Signalen

Das Entwicklungsziel einer frequenzabhangigen separaten Kompensation der 1Q-
Unsymmetrie wird durch diese Struktur auch unter realen Ausbreitungsbedingungen
erreicht, wie im Folgenden gezeigt wird. Die einzige Einschrankung besteht in der For-
derung, dass der IQ-Fehler und der Ubertragungskanal nur langsam zeitlich veranderlich
sein durfen. Eine Forderung, die hinsichtlich des I1Q-Fehlers wegen der sich nur langsam
andernden technologischen Ungenauigkeiten analoger Bauelemente fast immer erfllt
ist. Der physikalische Kanal darf aufgrund der Mehrwegeempfangssituation eine belie-
bige linear verzerrte Ubertragungsfunktion besitzen, jedoch wird vorausgesetzt, dass
diese fur die Dauer von mindestens zwei OFDM-Symbollangen als konstant betrachtet
werden kann. Auf diese Bedingung wird in Abschnitt 6.1.2 bei der Herleitung des Detek-
tionsalgorithmus genauer eingegangen.
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6.1.2 Frequenzabhangige Kompensation der 1Q-Verzerrungen

Voruberlegung. Die in Abschnitt 4.2.1 hergeleiteten Beziehungen

A'i[K]
A'i[—K]

WIKIA[K] +v[-K]AH[K]

(6.1)
u[-k]A;[k] + v[K]AL][K]

beschreiben die 1Q-fehlerbehafteten Signalkomponenfk] &1 Abhangigkeit der
unverzerrten Eingangsamplitudg[l§ und der komplexen Verzerrungsparameggk]
und v[-k]2. Der jeweils erste Summand mit dem Paramgiéi beschreibt dabei eine
komplexe Skalierung des gewinschten Nutzsignals in der gleichen Weise, wie eine
lineare Kanalverzerrung durch den Faktqfkibeschrieben wird, siehe (2.36). Daraus
folgt, dass auch der Einfluss des Faktp[k] genau wie eine beliebige lineare Verzer-
rung behandelt und durch eine konventionelle Kanalschatzeinheit kompensiert werden
kann. Fur die Berechnung des 1Q-Fehlers wird daltjk} auf den Wert eins gesetzt und
das Gleichungssystem (6.1) vereinfacht sich mit dem Vorteil einer erheblich effizienteren
Implementierung zu

A'ilK]
A'i[=K]

AilK] +v[-K]AL[K]

(6.2)
A[-K] + v[K]AT[K]

Als Ergebnis dieser Vortberlegung ist also festzustellen, dass der Verzerrungspara-
meterp[k] durch den IQ-Fehlerdetektor nicht ermittelt werden muss, da dessen Auswir-
kung wie eine lineare Verzerrung durch die Kanalschéatzeinheit beseitigt wird.

Detektion. Die zur Schatzung der KanalUbertragungsfunktion gesendeten Pilottra-
ger kénnen ebenfalls als Trainingssymbole zur Schatzung der 1Q-Verzerrungen genutzt
werden. Allerdings enthalten diese nach der DFT auszuwertenden komplexen Trageram-
plituden sowohl die linearen Verzerrungen (vornehmlich durch den physikalischen Kanal
hervorgerufen) als auch die zu bestimmenden IQ-Verzerrungen (durch die Unsymmetrie
des 1Q-Demodulators hervorgerufen). Eine Nichtbeachtung der linearen Verzerrungsef-
fekte wirde bei der Detektion der 1Q-Verzerrungen zu fehlerhaften Ergebnissen fihren.
Umgekehrt hat der Anteil der 1Q-Verzerrungen in den als Stutzstellen verwendeten Pilot-
tragern einen Interpolationsfehler in der Kanalschatzung zur Edbje |Q-Fehlerdetek-
tion in der inAbb. 6.2 angedachten Struktur muss somit in der Lage sein, eine Trennung

2. Die Aussagen im Text werden fiir eine gewiinschte Signalamplityitt¢ sk der Stelle k formuliert,
woraus sich eine Abhangigkeit von den Verzerrungsparamgfétrund v[-k] ergibt. Sie gelten aber
aufgrund der Symmetrieeigenschaft der Effekte ebenso fir die Signalamplifukleah der Stelle -k,
wenn die Indizes k und -k konsequent vertauscht werden.

3. Wiederholt sei an dieser Stelle angemerkt, dass die konventionelle Kanalschatzung nur die linearen Ver-
zerrungen beseitigen kann.
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von linear und 1Q-verzerrten Signalanteilen vorzunehmen. Zur Bestimmung des den 1Q-
Fehler kennzeichnenden Parametgrsk] darf daher in den auszuwertenden komplexen
Amplituden nur der Signalanteil Beriicksichtigung finden, der ausschlie3lich durch die
IQ-Unsymmetrie hervorgerufen wird.

Eine geeignete Berechnungsvorschrift geht dabei von den die 1Q-Verzerrung im
Frequenzbereich beschreibenden Grundgleichungen (6.1) und deren Vereinfachung (6.2)
aus. Zwei grundlegende Ansatzpunkte fihren zur Losung: Der erste besteht darin, die
zur Auswertung herangezogenen Spiegeltragerfrequenzpaare so zu wahlen, dass einer
der Trager ein Pilottrager ist und damit eine fest definierte Amplitude besitzt, wohinge-
gen die jeweilige Spiegelfrequenz mit einem zufélligen Symbol des Signalalphabets
moduliert ist (Spiegelbedingung). Der zweite Punkt ist die Auswertung des Gleichungs-
systems (6.2) zu zwei verschiedenen Zeitpunkten, um genugend Information zur Elimi-
nierung der unbekannten Kanalverzerrungen zu gewinnen. An dieser Stelle geht die
Forderung ein, dass die Kanalubertragungsfunktion an den beiden Beobachtungszeit-
punkten zwar unbekannt, aber identisch ist. In der Praxis wahlt man zwei unmittelbar
aufeinanderfolgende Zeitpunkte, sodass eine Zeitinvarianz des Kanals tber die Dauer
von zunachst nur zwei OFDM-Symbolen gefordert ist. Auf diese Weise erhélt man ein
Gleichungssystem, in dem der Einfluss der linearen Verzerrungen eliminiert werden
kann und das eine Lésung fur den Verzerrungsparaméddrin Abhangigkeit der ver-
fugbaren Amplitudenkoeffizienten;[K] und Zj[-K] liefert. Ausgangspunkt ist die Glei-
chung (6.2) zur Bestimmung vof'[k], wobei die unverzerrten EingangsgrofRefiki
zunachst durch die wirklichen empfangenen Grof3gk] Zohne Rauschbeitrag) ersetzt
werden und diese anschlieRend durch die Koeffizientgk] ider Kanallibertragungs-
funktion auf den Kanaleingang;lk] zuriickgefuhrt werden (siehe auch Signalbezeich-
nungen inAbb. 6.2). Aus (6.2) folgt

Z'i[k] = Z;[K] +v[-K]ZL[K] 6.3
Zi[K] = Z[K] +v[KIZH[K] ¢
Unter Einbeziehung der Kanalibertragungsfunktion (2.36) ergibt sich
Z'i[k] = Hi[k] OA[K] + v[—k] OCH;[-K] CA[—k])E
(6.4)

Z4[—k] = Hi[—k] CA[-K] + v[K] C(H[K] OA [k

Fur zwei aufeinanderfolgende OFDM-Symbole zum Zeitpunkt i und i - 1 gilt daher fur
die Untertrageramplitude ;&] mit dem Index k
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Z' _q[K] = Hj_y[K] OA _y [K] + v [=K] O(H; _y[—K] CA;_; [-K])E

(6.5)
Z'[k] = H;[k] DA [K] + v[—k] C(H;[-k] OA [T

Zu beachten gilt, dass laut Voraussetzwiid] nur langsam veranderlich ist, also
fur beide Zeitpunkte als identisch angesetzt werden durfte. Die zeitliche Differenzbil-
dung liefert

Z'[Kl-Z_4[K] = (6.6)
H,[K] DA [K] —H; _,[K] DA _,[K]
+ v [—K] QU(H;[K] OA;[=k])B—=(H; _1 [-K] DA _,[-k]DD)

Entsprechend der Vereinbarung, dass der Spektralkoeffizigkitednen Pilottra-
ger reprasentiert, also stets einen konstanten Wert annimmt, glaksgetn zufalliges
Symbol aus dem gesendeten Signalalphabet ist, und dass fur die Kanaltibertragungsfunk-
tion H;[k] = Hi_1[K] gelten soll (Zeitinvarianz im Beobachtungszeitraum), heben sich die
ersten beiden Terme auf der rechten Seite von (6.6) auf und es verbleibt

Z4[K1 =2 _q[K] = v[-K] CO(H;[—K] OA;[-K])B=(H; -4 [-Kk] CA; _1[-k])D . (6.7)
Far die Trageramplitude jZk] an der Stelle -k fiihrt die zeitliche Differenzbildung auf

7' [K]-Z_,[k] = (6.8)
H.[—K] DA, [—k] —H, _,[—k] CA; _,[k]
+V[K] CU(H; (k] OA[kDB=(H; _1[k] CA; 4 [kDD

Mit der oben vorausgesetzten Spiegeltragerkonfiguration und wiederum mit

H;[k] = H;_1[k] hebt sich diesmal der letzte Term auf und die Gleichung vereinfacht sich
zZu

Zi[K] =Z _4[K] = Hi[-K] CA[-K] —H; _;[-K] CA; 4 [K] . (6.9)

Die rechte Seite dieser Gleichung stellt genau den konjugiert komplexen Klam-
merausdruck aus (6.7) dar. Einsetzen in (6.7) ergibt daher die Bestimmungsgleichung fur
den komplexen Verzerrungsparameterk]
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(6.10)

 ZIK-Zi,(
I g Tz

Entsprechend folgt fur die Spiegelposition durch formales Vertauschen des Vorzeichens
von k

_ 24K =2, K]

= 6.11
ZH[K] =ZH _1[K] e

VK]

Zu beachten ist, dass beim Ubergang der Bestimmung/fidreu v[-k] auch die
Positionen von Pilot- und zufélligem Nutztrager zu vertauschen sind, sodass stets der
Quotient aus zeitlicher Differenzbildung disst definierterPilottrageramplituden und
der zeitlichen Differenzbildung dezufalligen Nutztrdgeramplituden den jeweiligen
gesuchten Verzerrungsparametgk] oder v[—K] liefert. Abb. 6.3 illustriert die mathe-
matische Herleitung auf anschauliche Weise durch Vektordiagramme.

Die Vorschrift zur Berechnung des 1Q-Fehlers lautet also zusammengefasst fur die
praktische Anwendung in OFDM-Ubertragungssystemen mit auf Untertragerebene ein-
gefligten Trainingssymbolen:

. Der Verzerrungsparametgr(Eigeninterferenz) kann als lineare Verzerrung aufge-
fasst werden (fuhrt zur Vereinfachung des die 1Q-Verzerrung beschreibenden Glei-
chungssystems).

. Wahl eines Spiegelfrequenzpaares so, dass sich ein Trainingssymbol auf ein zufal-
lig moduliertes Tragersymbol abbildet (Spiegelbedingung).

. Zeitliche Differenzbildung jeweils an den zueinander spiegelbildlichen Frequenz-
positionen und Quotientenbildung.

Diese Vorgehensweise erlaubt unter Eliminierung der (linearen) Kanalverzerrun-
gen eine frequenzabhangige Detektion des IQ-Fehlers. Das Rauschverhalten des Fehler-
detektors kann durch eine regelungstechnische Implementierung der Quotientenbildung
verbessert werden. Dies wird in Abschnitt 6.1.3 unter Implementierungsaspekten
beschrieben.
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Tragerfrequenzindex k -k
reeller Pilottrager k]  A;[-k] O QPSK-Symbolalphabet
Trageramplituden zum Zeitpunkt Aq[K] = Aglk] = A[K] Agl=k]
lund?2 >
Aq[—K]
Kanalausgangsgréfen zum Zeitpunkt
1 und 2. GemaR Voraussetzung mit - o *
A1[K] = A,[K] und Hy[K] = H,[K] folgt Za[k] = Zo[k] = Z[k] Z,[—K]
Z4[K] = Z,[K] = Z[K]. Mit
H,[-k] = H[-K] folgt der gleiche Ver-
zerrungsfaktor fur A-k] und far . . Zl[._k]
Ag-K].
IQ-Verzerrung zum Zeitpunkt 1 Z4[K]
N ¢ P Sz
Z[K] Z,[—K]
Vektor-Addition fur die Zeitpunkte v[K]ZO[K]
1 und 2 entsprechend des verein- * . .
fachten Gleichungssystems (6.3). Z4[-K]
Beachte: Da fk] = Z,[k] = Z[K]
gilt V[k] Z* 1 [K] = V[K] Z* , [K]. . . Z,[K]
Z[K] VIKIZEL[K]
IQ-Verzerrung zum Zeitpunkt 2 VIKIZE[ K]
Z,[K] Zel
Zeitliche Differenzbildung. Anschlie- . -Z',[-K]
Rende Division der Differenzen nach Z',[k] -2Z',[K]
(6.10) ergibw[-k]. Z',[k]
' . Z',[k
251K ~Z4[K] 2l =]
. S .
ZU[k] -Z0[-k]

Abb. 6.3 Vektordiagramme zur Bestimmung varj—k] (Ergebnisvektoren sind
mit dick gezogenen Linien gezeichnet)
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Korrektureinheit . Ausgangspunkt fir die Beseitigung der 1Q-Fehler ist das Gleichungs-
system (6.3) zur Bestimmung der verzerrungsbehafteten Grgfién Z'

Z4[k] = Z;[k] + v[-K] (ZH[ ]

(6.12)
Z\[K] = Z,[K] +v[K] ZO[K]

Der SchatzwerZ;[k] Zi[-k] ) fur den verzerrungsfreien WefkZ(Z;[-k]) in
Abhéangigkeit der verzerrten EingangsgrolR&ik] ) f-k] und mit Kenntnis der
detektierten Verzerrungsparametgik] wld-k ] ergibt sich nach einfacher Auflo-
sung des Gleichungssystems (6.12) zu

Z'[K] —v[-k] (Z'—k]
1-v[-k] OK]

_ Z'[k] =v[K] (Z'OK]

1-v[k] WO—K]

Z[K] =
(6.13)
Z[K]

Diese mathematische Operation ist in dem Korrekturnetzwerk durchzufthren.

Bevor auf die Ubertragung unter realen Ausbreitungsbedingungen eingegangen
wird, wird zunachst die Wirksamkeit der vorgestellten Algorithmen unter idealen Bedin-
gungen untersucht. Dikbb. 6.4 zeigt hierzu beispielhaft die Anwendung der Korrektur-
gleichungen auf ein Spiegelfrequenztragerpaar im Rahmen einer 16-Punkte-DFT. Als
Detektor findet ein auf dem vereinfachten Gleichungssystem basierender, gegentber der
vorangegangenen Beschreibung leicht modifizierter Algorithmus Anwendung, der die
Kenntnis der Kanallibertragungsfunktion voraussetzt. Um die Effekte deutlich zu erken-
nen, sind die Eingangsamplituden in Darstellung (a) rein reell angenommen worden und,
um die Wirksamkeit fir beliebig linear verzerrte Signale zu demonstrieren, in Fall (b)
komplexwertig gewahlt worden. Der IQ-Fehler ist fir beide Frequenzindizes verschie-
den (Frequenzabhangigkeit des 1Q-Fehlers) und liegt in der Grossenordnung der doppel-
ten Maximalwerte aus Tabelle2 Die Darstellung demonstriert, dass die entworfenen
Algorithmen auf der Grundlage der Gleichungen (6.10), (6.11) und (6.13) richtige
Ergebnisse liefern: Die frequenzabhangig gestérten Werte werden unter idealen Ausbrei-
tungsbedingungen perfekt rekonstruiert.
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Zk (unverzerrt) Z'k (IQ—verzerrt) Zk (o: korrigiert, x: unverzerrt)
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Abb. 6.4 1Q-Fehlerkorrektur gk]=0.1, A¢[k]=10° und ¢g[-k]=0.12,
AP[-k] =12°). (a) Rein reelle Trageramplituden, (b) komplexe
Trageramplituden als Eingangsgrof3en

6.1.3 DVB-T-spezifische Implementierungsaspekte

Die Umsetzung der in den vorangegangenen Kapiteln abgeleiteten Verfahren in
reale Systeme verlangt auf algorithmischer Ebene zunéchst die Untersuchung des Ver-
haltens unter wirklichkeitsnahen physikalischen Ausbreitungsbedingungen. Fir den ter-
restrischen Rundfunkempfang bedeutet dies in erster Linie Mehrwegeausbreitung und
Rauscheinfluss. Die durch Mehrwegeempfang hervorgerufene Frequenzselektivitéat
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konnte durch die Auswertung der OFDM-Symbole an zwei aufeinanderfolgenden Beob-
achtungszeitpunkten eliminiert werden, sofern der Kanal wahrend dieses Zeitraums kon-
stant bleibt. Fasst man diese Forderung etwas strenger, setzt generell einen nur schwach
zeitvarianten Kanal voraus, so kann durch eine regelungstechnische Implementierung
der Quotientenbildung der 1Q-Fehlerdetektor rauschresistenter gestaltet werden. Grund-
gedanke dabei ist, eine Division ca=/ b als Regelkreis auszufiihren, der das Fehlersi-
gnale = a - ¢ b gegeMull und damit c gegen den gewunschten Quotienten streben lasst
[25, 26]. Neben der funktionalen Robustheit bietet diese Lésung auch den Vorteil einer
flacheneffizienten Realisierung durch Umgehung aufwéndiger Divisionsnetzwerke.
Abb. 6.5 zeigt exemplarisch den Einschwingvorgang fur den Realteil des Schatzwertes
v[k] fur einen bestimmten Tragerindex k na[k] = 0.05 undA¢[k] = 5°. Man erkennt,

dass sowohl im rauschfreien Fall als auch im Fall linearer Kanalverzerrungen durch
Mehrwegeempfang die Regelgroe exakt gegen den stationdren Endwert
Re{V[k] } = ¢[K] cos(Ad[K] / 2) = 0.04995 konvergiert, vergleiche Tabell@ Im
rauschbehafteten Fall schwankt der berechnete Wert im betrachteten Zeitrahmen noch
unterhalb des wahren Wertes, dennoch wird bereits eine wirksame Entzerrung erzielt
(siehe Simulationsergebnisse in Abschnitt 6.1.4). Die Optimierung der KenngréRen des
Divisionsregelkreises sowie die Reduktion der Abhangigkeit der Einschwingdauer von
der Eingangssignalamplitude bieten Ansatzpunkte fur weitergehende Untersuchungen,
um die Robustheit des Detektors zu erhéhen.

0.08 T T T T T T T T T
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€ SinA@
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Abb. 6.5 Zeitlicher Verlauf der Schatzung des 1Q-Fehlerjk] (Realteil) bei
Implementierung der Division als Regelkreis
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Um die hergeleiteten Algorithmen an die DVB-T-Rahmenstruktur anzupassen, ist
die Implementierung weiterer Funktionalitaten erforderlich. Dies betrifft in erster Linie
Interpolationsmaflinahmen mit dem Ziel, fir jeden Nutzdatentrager jedes Ubertragenen
OFDM-Symbols einen Schatzwert des Verzerrungsparamefieysbzuleiten. Die not-
wendige Voraussetzung, dass sich ein Trainingssymbol auf ein zufalliges Datensymbol
durch Spiegelurfgabbildet, ist in der DVB-T-spezifizierten Rahmenstruktur [1] nur in
jedem zweiten Ubertragenen OFDM-Symbol erfiillt. Die Forderung nach einer zeitlich
konstanten Ubertragungsfunktion erstreckt sich damit im DVB-T-System uUber drei
OFDM-Symbole. Die auszuwertenden Untertrager-Positionen selbst beruhen auf der
vorgegebenen Anordnung der Piloten (Muster der scattered pilot caribbs 5.6).

Auch in diesen zu betrachtenden OFDM-Symbolen ist die Spiegelbedingung durch das
Vorhandensein weiterer Trainingssymbole (continual pilot carriers) mit konstanten
anstelle von zufalligen Amplituden an einigen Positionen verletzt (im 2K-Modus an 12
von 142 Positionen). Die bei einer Zufallsverteilung bereitgestellte notwendige neue
Information zur Lésung des Gleichungssystems (6.3) fehlt an diesen Frequenzindexpaa-
ren, denn bei konstanten Amplituder{A&] = A_4[-K] strebt der Ausdruck in (6.9) unter
idealen Bedingungen und vorausgesetzter Zeitinvarianz des Kanals gegen Null. Es kann
kein Stutzstellen-Schatzwert finf—k]  nach (6.10) abgeleitet werden. Als einfache, aber
in der Praxis hinreichend genaue Gegenmafinahme wird an diesen bekannten Positionen
der unzuldssige (nicht bestimmbare) Wert k] durch seinen in Frequenzrichtung
vorangegangenen Wert ersetzt. Als weitere MalRnahme zur Korrektur zufélliger einzelner
Ausreil3er kann dartberhinaus eine Median-Filterung vorgesehen werden. Sie wirde
wirksam werden, falls zwei aufeinanderfolgende zufallige Symbole den gleichen Wert
aufweisen.

Abb. 6.6 fasst die Interpolationsprozesse fur den Verzerrungsparawjgleozw.

v[-K] schematisch zusammen. Nach der Substitution nicht berechenbarer Stitzstellen
und der Uberlagerung giiltiger Stiitzstellenpositionen zweier aufeinanderfolgender Sym-
bole mit ungeradem Zeitindex i stehen Schatzwerte fur den 1Q-Verzerrungsparameter
v[K] im Abstand von sechs Frequenzindizes zur weiteren Verarbeitung zur Verfigung.
Im 2K-(8K-)Modus entspricht das einem Frequenzabstand dieser Stitzstellen von
26.80 kHz (6.70 kHz). Bezogen auf eine Bandbreite der Tiefpass-Filter im 1Q-Demodu-
lator von 4.5 MHz erscheint diese Frequenzauflésung hinreichend fein, um dem Ent-
wicklungsziel einer frequenzabhéngigen Kompensation gerecht zu werden. Die
nachfolgende lineare Interpolation mit dem Faktor sechs innerhalb des OFDM-Symbols
(Interpolation in Frequenzrichtung) liefert fir jeden Frequenzindex k einen Schatzwert
far v[k] . Da diese Werte wegen der zu erfullenden Spiegelbedingung nur in jedem zweli-
ten OFDM-Symbol abgeleitet werden kdnnen, muss noch eine weitere Interpolation in
Zeitrichtung mit dem Faktor zwei durchgeftihrt werden, um Schatzwerte fur die dazwi-
schenliegenden Symbole mit geradem Zeitindex zu erhalten (Intersymbol-Interpolation).
Wegen der nur extrem langsamen zeitlichen Ver&nderung des 1Q-Fehlers erweist sich
eine Wiederholung des vorangegangenen Wertes (Interpolation nullter Ordnung) hier als
ausreichend.

4. Die Spiegelung des OFDM-Symbols ist gemaR den in Abschnitt 4.1.2 wiedergegebenen Eigenschaften
der periodischen Indizierung fiir ein DFT-Signalvektor vorzunehmen.
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Abb. 6.6 Interpolation des Verzerrungsparametgig

Die Einbindung der Systemkomponenten der 1Q-Fehlerkompensation in einen
DVB-T-kompatiblen OFDM-Empféanger fuhrt auf das Abb. 6.7 gezeigte funktionale
Blockschaltbild.
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Abb. 6.7 Funktionales Blockdiagramm der separaten 1Q-Fehlerkompensation fur
DVB-T-Empfanger

6.1.4 Simulationsergebnisse und Bewertung

SimulationsergebnisseAls Beurteilungskriterium der Wirksamkeit des Kompen-
sationsverfahrens wird die Auswertung der komplexen Trageramplituden herangezogen.
Dazu werden die Signalamplituden aller Untertrager eines OFDM-Symbols zu einem
Konstellationsdiagramm Uberlagert. Aufgezeichnet wurden digbib. 6.7 markierten
Signale ZTk] (FFT-Ausgang mit Pilottragern der Amplitudet/3, Punkt A),Z;i[k] (IQ-
Korrektor-Ausgang, Punkt B) und[k] (Ausgang der Kanalschéatzung, Punkt C). Die
Abb. 6.8 bis Abb. 6.10 zeigen die Konstellationsdiagramme dieser Signale fur eine
64-QAM unter verschiedenen Ausbreitungsbedingungen. In allen Fallen gilt fur die
durch den analogen 1Q-Demodulator verursachte frequenzunabhangige Amplitudenun-
symmetriee = 0.05 und fir die Phasenunsymmefxig= 5°.
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Abb. 6.8 gibt die Ergebnisse fir eine rauschfreie Ubertragung ohne lineare Kanal-
verzerrungen wieder. An dem FFT-Ausgang in Punkt A sind die durch die diskreten
Stoéramplituden aufgeweiteten Signalpunkte deutlich zu erkennen. Die 1Q-Symmetrie-
fehler werden nahezu vollstandig durch den 1Q-Korrektor beseitigt, Punkt B. Da das
Testsignal frei von linearen Verzerrungen ist, hat die nachfolgende Kanalschatzung nur
noch die Aufgabe, auf Basis der nun von 1Q-Fehlern befreiten Pilottragern die Kanal-
Ubertragungsfunktion zu interpolieren und diese mit den ebenfalls 1Q-fehlerbereinigten
Nutzdatentragern in der Division nach (5.4) zu verkniipfen, Punkt C Redits 1Q-Ver-
zerrungen kénnen erwartungsgemald nicht alleine durch die konventionelle Kanalschat-
zung eliminiert werden, wie der direkte Weg mit tUberbrickter 1Q-Fehlerkompensation
zeigt, Punkt C links. Im Gegenteil, es findet hier eine Interpolation auf Basis der durch
die 1Q-Unsymmetrie verzerrten Pilottrager statt.
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Abb. 6.8 Konstellationsdiagramme bei reiner 1Q-Unsymmetrie (rauschfreie
Ubertragung ohne lineare Kanalverzerrungen)

5. Die Kanalschatzung beriicksichtigt nur noch die Nutzdaten-Untertrager und fiihrt eine Normierung der
Signalamplitude durch.
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In Abb. 6.9ist bei wiederum rauschfreier Ubertragung ein linear verzerrender zeit-
invarianter Kanal angenommen. Dabei wurde als Testsignal ein Gber den Frequenzindex
rampenférmig ansteigender Verlauf des Betrags der Kanallbertragungsfunktion ange-
nommen. Zusatzlich ist jeder Untertrager mit einer Phasendrehung von 5° beaufschlagt.
Der 1Q-Kompensationsmechanismus ist in der Lage, die 1Q-Verzerrung zu separieren
und den auf den 1Q-Fehler zuriickgehenden Signalanteil zu beseitigen, Punkt B. Der
Anteil der linearen Kanalverzerrungen wird in der nachfolgenden Kanalschatzung ent-
fernt, Punkt C rechts. Ohne 1Q-Fehlerkompensation kann nur der Anteil der linearen
Verzerrungen durch den Kanalschétzer eliminiert werden, der 1Q-Verzerrungsbeitrag
bleibt bestehen, Punkt C links.
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Abb. 6.9 Konstellationsdiagramme bei linearen Kanalverzerrungen (rauschfreie
Ubertragung)
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Das Verhalten bei Beeintrachtigung durch weil3es, gaul3sches Rauschen wird in
Abb. 6.10 fur den verzerrungsfreien Kanal dokumentiert. Festzustellen ist, dass bei
einem Signal-Rauschleistungsverhéltnis von 30 dB der IQ-Kompensationsmechanismus
noch sehr gut in der Lage ist, die 1Q-Verzerrungen zu erkennen und zu Korrigieren,
Punkt B. Da samtliche nach der FFT (Punkt A) im Signal enthaltenen Rauschanteile
nicht mehr durch die Kanalschatzung kompensiert werden, kann die Signalqualitat am
Kanalschatzerausgang, Punkt C, nicht mehr verbessert werden (die Kanalschatzung
beruht direkt auf den rauschbehafteten Pilottragern als Stutzstellen). Dennoch bewirkt,
wie der Vergleich der Punkte C zeigt, die Einfihrung der 1Q-Fehlerkompensation auch
bei rauschbehafteten Signalen eine deutlich sicherere Symbolentscheidung.
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Abb. 6.10 Konstellationsdiagramme mit AWGN (SNR = 30 dB und ohne lineare
Kanalverzerrungen)
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Bewertung. Als Ergebnis der Untersuchungen kann festgestellt werden, dass mit
dem vorgeschlagenen 1Q-Fehlerkompensationsverfahren eine deutliche Verbesserung
der Signalqualitat auf der Ebene der auszuwertenden Amplitudenkoeffizienten erzielt
werden konnte. Insbesondere die Anwendbarkeit bei frequenzabhangigen 1Q-Verzerrun-
gen in breitbandigen Ubertragungssystemen unterstreicht die Bedeutung des Verfahrens
fur kunftige Entwicklungen der digitalen Empfangertechnik. Ein weiterer Vorteil des
Verfahrens liegt in seiner einfachen Einbindung in bestehende Empféangerstrukturen mit
konventionellen Kanalschatzeinheiten. Ansatzpunkte fur weitere Untersuchungen betref-
fen in erster Linie die Optimierung des 1Q-Fehlerdetektors im Hinblick auf zeitvariante
Funkkanale. Die Optimierung konnte in der Einfuhrung rekursiver Strukturen bestehen,
die eine schnelle Adaption an die augenblicklichen Ausbreitungsverhaltnisse gewahrlei-
sten und gegeniber nicht rekursiven Strukturen oft eine weniger aufwéndige Hardware-
Implementierung mit sich bringen. Damit kénnte eine gemeinsame Beseitigung von
linearen und 1Q-Symmetrie-Verzerrungen in einer modifizierten Kanalschéatzung verbun-
den werden. Dieser Losungsansatz wird im nachfolgenden Kapitel unter dem Titel der
erweiterten adaptiven Frequenzbereichsentzerrung weiterverfolgt.

6.2 Erweiterte adaptive Frequenzbereichsentzerrung

Alternativ zu der in Abschnitt 6.1 vorgeschlagenen getrennten Beseitigung von
linearen Verzerrungen und 1Q-Verzerrungen wird in diesem Kapitel ein neuartiges Kom-
pensationsverfahren entwickelt mit dem Ziel sowohl die linearen Verzerrungen als auch
die durch die 1Q-Unsymmetrie verursachten Interferergemeinsam in einem Entzer-
rernetzwerkzu beseitigen.

Die in Abschnitt 5 vorgestellten konventionellen OFDM-Kanalschatzverfahren
sind nur in der Lage, den Einfluss linearer (Kanal-)Verzerrungen zu korrigieren. Die
empfangene Signalamplitudg[l] des Untertragers k im OFDM-Symbol i ergibt sich
laut (5.1) fur diese Art der Verzerrung zu

Z;[k] = H;[k] TA;[K] + N;[K] . (6.14)

Der hier entwickelte modifizierte adaptive Entzerrer dagegen berlcksichtigt
zugleich auch die infolge der 1Q-Unsymmetrie hervorgerufenen Interferenzbeitrage. Der
zu entzerrende Untertrager k lautet in diesem Fall, wie bereits in Gleichung (6.4) abge-
leitet

Z,[K] = H;[k] 08 [K] + v[ K] CHO|[-k] DA [—k] + N;[K] | (6.15)

wobei der erste Term auf der rechten Seite von (6.15) die linearen Kanalverzerrun-
gen, der zweite den durch die IQ-Unsymmetrie verursachten Beitrag, und der dritte den
Rauschbeitrag widerspiegelt. Gemal3 der Voruberlegung in Abschnitt 6.1.2 wurde auch
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hier der 1Q-Verzerrungsparameigk] als linearer Verzerrungsanteil aufgefasst und der
Kanalubertragungsfunktion; ] zugeordnet.

Lineare sowie durch 1Q-Fehler verursachte Stoéreinflisse sollen in einem gemein-
samen Entzerrernetzwerk vollstandig kompensiert werden. Das angedachte Verfahren
basiert auf dem Konzept dadaptiven Filterung mit iterativer Bestimmung der Filterko-
effizientennach dem LMS-AlgorithmusAbb. 6.11 zeigt die Schltsselfunktionen der
erweiterten adaptiven Frequenzbereichsentzerrung. Die N verfalschten FFT-Ausgangs-
gréRen Z[k] werden paarweise als Vektor%la'i[k] =[Z'i[K] , Z'*i[-k]]T den N parallel
angeordneten Entzerrern zugefuhrt. Die Einstellung der Filterkoeffizienten
Gkl = [Ci[K] , Ci[-k]] T erfolgt individuell fiir jeden Untertrager k iiber einen Adaptions-
algorithmus. Als gewtlinschtes Entzerrerausgangssignal erscheint der Schatgwért
des ungestorten Untertragergkh

Zi[0] z;[0]
> U B Erweiterte adaptive
I 0 =_ Frequenzbereichsentzerrung
— B = Filterung
c[0]

FFT
Tragerauswahl

! Koeffizienten-
: Adaption Ai[0]

Filterung
G[N-1]

Z\IN-1] [N-1]
ilN— Zi[N- I
——F I

Koeffizienten-
Adaption Ai[N -1]

Abb. 6.11 Erweiterte adaptive Frequenzbereichsentzerrung fur ein OFDM-Signal

6. Beachte: Wegen der periodischen DFT-Indizierung gilt x[N-k] = x[-K] (Abschnitt 4.2.1). Vektoren wer-
den mit fettgedruckten Kleinbuchstaben bezeichnet und als Spaltenvektoren definiert. Das hochgestellte
T beschreibt den transponierten Vektor.
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In den folgenden Unterkapiteln werden zunachst die zwei wesentlichen funktiona-
len Komponenten des modifizierten Entzerrers beschrieben: Die Filterstruktur, die einen
Schéatzwert fur das gewiinschte unverzerrte Ausgangssignal erzeugt und der Adaptionsal-
gorithmus nach dem LMS-Verfahren zur iterativen Filterkoeffizienteneinstellung. Die
Leistungsfahigkeit des Verfahrens wird durch Simulationsergebnisse in einer DVB-T-
Systemumgebung demonstriert. Abschliel3end erfolgt eine vergleichende Bewertung mit
der in Unterkapitel 6.1 vorgeschlagenen separaten Kompensation von linearen Verzer-
rungen und 1Q-Unsymmetrien.

6.2.1 Modifizierte adaptive Filterstruktur

Die modifizierte Filterstruktur kann ausgehend von einer konventionellen Trans-
versalfilterstruktur wie folgt abgeleitet werden: In konventionellen Zeitbereichsentzer-
rern [24, 39, 45] wird der eigentliche Filterprozess durch lineare adaptive
Transversalfilter mit variablen Koeffizienten na&hb. 6.12 ausgefiihrt. Der Eingangs-
vektor u[n] = [u[n],u[n-1],..,u[n-M+1]]" besteht aus M zeitlich aufeinanderfolgenden
Abtastwerten, die, gewichtet mit den M einstellbaren komplexwertigen Filterkoeffizien-
ten g[n], i = 0..M-1, und anschliel3end aufsummiert, das Ausgangssignal y[n] ergeben.
Die Bestimmung der M unbekannten Koeffizienten entspricht der Losung eines linearen
Gleichungssystems mit M Gleichungen und kann ohne explizite Berlicksichtigung der
Rauschleistung nach dem ZF-Kriterium durchgefihrt werden (Anhang B). Wird die
Koeffizienteneinstellung hingegen so vorgenommen, dass am Entzerrerausgang die
Summe aller Stérbeitrage plus die Rauschleistung minimal werden (Minimierung des
Gesamtfehlers, [13]), entspricht dies einer linearen Optimalfilterung nach dem MMSE-
Kriterium (Anhang C).

u[n] u[n] u[n-1] u[n-2] un-M+1]

Coln] c1n] coln] Cm-1[n]

y[n]

_|_

L Koeffizienten-Adaption

Abb. 6.12 Lineares adaptives Transversalfilter
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Das adaptive Transversalfilter minimiert die Verzerrungen, die durch Uberlagerung
zeitlich benachbarter Symbole entstehen. Um den Abtastwert zu einem bestimmten Zeit-
punkt moglichst verzerrungsfrei rekonstruieren zu kénnen, werden daher entsprechend
der Transversalfilterlange weitere benachbarte Abtastwerte zur Berechnung herangezo-
gen und eine Linearkombination mit den Filterkoeffizienten als Wichtungsfaktoren
gebildet. Im Hinblick auf eine Frequenzbereichsentzerrung des OFDM-Signals wird die
Transversalfilterstruktur dahingehend modifiziert, dass nicht mehr M zeitlich aufeinan-
derfolgende Abtastwerte eines Zeitsignals als Eingangsvektor dienen, sondern diejeni-
gen M =2 komplexen Untertrageramplituden, die aufgrund der [IQ-Unsymmetrie
wechselseitige Interferenzen hervorrufen. Zur Beseitigung dieser 1Q-Verzerrungen wer-
den folglich die zwei Untertrager an den Positionen k und -k benétigt, um einen Schétz-
wert fur das gewlnschte unverzerrte Signglkhzu berechnen. Eine Besonderheit
besteht nun in der zusétzlichen Bildung des konjugiert komplexen Wertes des verzerrten
Spiegelfrequenzsignals;gk]. Diese Mal3nahme fihrt auf ein Gleichungssystem mit
zwei Gleichungen fir die zwei unbekannten FilterkoeffizienteffkPtind C*;[-k], wie
weiter unten ausgefuhrt wird. Aus der schaltungstechnischen Umsetzung folgt die Struk-
tur des inAbb. 6.13dargestellten modifizierten Filters zur Entzerrung des Untertragers k
zum Zeitpunkt {.

Z'i[-k]

Z' [K]

C*ilk] C*il-k]

Yi[k] = Ai[K]

-+ -

L Koeffizienten-Adaption

Abb. 6.13 Erweiterte adaptive Filterstruktur zur Kompensation der 1Q-
Unsymmetrie des Untertragers[k]

7. Die Filterkoeffizienten werden aus Grinden der formalen Vereinfachurgijisgiertkomplexe Gro-
Ben angesetzt. Dadurch kann der oft verwandte hochgestellte Index H beibehalten werden. Dieser ver-
knlpft die Transposition eines Vektors (bezeichnet durch hochgestelltes T) mit der Konjugation seiner
Elemente (bezeichnet durch *). Ausgehend von der Definition eines Eingangsvektors
x[n] = [X[0],...x[n-1]] " und eines Koeffizientenvektois= [co,..q\,_]]T als Spaltenvektoren ergibt sich
dann das Ausgangssignal einer FIR-Filterung zu y[ci}xin].
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Der Eingangsvektor[k] = [Z'i[K] , Z"*;[-k]] T setzt sich zusammen aus den zwei
wechselseitig gestorten Untertragern
Z4[k] = Hi[K] CA[K] + v[—k] CHH[-K] CAL[—K] + N;[K]

. (6.16)
Z'U[—k] = HO[—k] CAL[—K] + v k] CH;[k] CA;[k] + NO[-k]

Der entzerrte Untertrager k im i-ten OFDM-Symbol lasst sich mit dem Koeffizien-
tenvektorc, bestehend aus den beiden zu ermittelnden KoeffizierwelC;[Kk] , C;[-k]] T
ausdricken als

Yi[K] = c"i[K] Cz[K]
Y.[K] = [cQ[k] CEI[—k]] D[ Z'i[k]] . (6.17)
Z0[-k]

Yilk] = CH[K] [z';[K] + CH[—k] (Z’{[k]

Setzt man (6.16) (ohne Rauschbeitréage) ein, so kann das Filterausgangssignal
Y;[K] als Funktion der unverzerrten Amplituder{l§ und A*;[-k] geschrieben werden

Yi[k] = CH[K] T(H;[K] CA[K] + v[-k] CHH[—K] CAL[—K])
+ CH[—k] CHH[—k] CAL[-K] + vET k] CH;[K] CA[K])
Yilk] = Ai[K] CICH[K] TH;[K] + CH[-k] VL] k] TH; [k]) (6.18)

+ AL[—K] QCH[k] B[] CHE[K] + CH[—k] CHH[-K])

Als gewunschter FilterausgangsweylkY soll ein SchatzwerfA;[k] des unverzerr-
ten Untertragers #k] erscheinen

Y [K] = Ai[K]. (6.19)

Diese Forderung entspricht formal dem auf die Frequenzabtastwekg ufid
Z'*;[-k] angewandten ZF-Kriterium (Anhang B) und fuhrt auf ein Gleichungssystem zur
Bestimmung der beiden Filterkoeffizienten;B} und C*[-k]. Nach (6.18) mussen die
Klammerausdriicke somit die Bedingungen erfullen
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CLI[K] [H,[K] + COj[ K] TWIK] TH,[K] = 1

, (6.20)
CL[K] Bv[-k] CHO[K] + CL[-k] CHH[k] = 0

oder in Matrixdarstellung ausgedruckt

HIK] vE[k]mi[k]Hcmu]:H_ 621
vk ROk MOk | (et Lo

Die L6sung von (6.21) fur die Filterkoeffizienten lautet

1
HU[k] @1 -vilk] By[-k])
v[k]

HU[k] @1 -vilk] B[-k])

CH[k] =
(6.22)

CH[-k] = = —v[-k] CCH[K]

Im Fall einer reinen linearen Kanalverzerrunig] = v[-k] = 0 ergibt sich erwar-
tungsgeman die fur eine konventionelle Kanalschéatzung ermittelte Koeffizienteneinstel-
lung aus (5.2)

1
HO[K] | (6.23)
cO[—k] = 0

CH[K] =

Der modifizierte Entzerrer arbeitet in diesem Fall wie die bekannte 1-Tap-Entzerrung in
der Multipliziererbank ausbb. 5.2

Angewandt auf die ifAbb. 6.13gezeigte modifizierte Filterstruktur wird im nach-
sten Kapitel eine iterative Koeffizienteneinstellung abgeleitet. Ausgangspunkt ist dabei
die Theorie der linearen Optimalfilterung (Anhang C).
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6.2.2 DVB-T-spezifische iterative Koeffizienteneinstellung

Dieses Unterkapitel legt zunachst dar, unter welchen Voraussetzungen eine Opti-
mallésung nach dem MMSE-Kriterium fiir den Koeffizientenvektgk] existiert. Die
iterative Einstellung der beiden Koeffizienten sollte gegen diese optimalen Koeffizienten
konvergieren.

Die im Sinne des MMSE optimalen Koeffizienten fur einen adaptiven Entzerrer mit FIR-
Filter berechnen sich nach Anhang C (Wiener-Lésung) zu

-1
Copt = RIP . (6.24)

Mit dem Eingangsvektorz'[k] = [Z';[k] , Z'*i[-k]]T und dem Referenzsignal
D;[k] = Aj[k] ergeben sich eine fiir diese Filterstruktur modifizierte Korrelationsmgtrix
und ein modifizierter Kreuzkorrelationsvektpr(siehe auch Anhang C fir konventio-
nelle FIR-Filterstrukturen)

U] U]
R = E(z [k "k = ef 21 | d ral B
{z,[K] ik} E[zﬂ[—k] 01K z kﬂg
J J (6.25)
. E(|zi Bz k)
E{z0[-k] zOk]}  Ef|Zi-K17)
5 - | E(Zi[KI ALK} 626
E{ Z,[—] CA][K]}

Voraussetzung fur die Existenz der Wiener-Ldsung ist die Existenz der inversen
Matrix R%, gleichbedeutend damit, daBsnicht singuléar bzw. deR) # 0 ist. Es kann
gezeigt werden (Anhang E), dass diese Bedingung fur Kanaltbertragungsfunktionen mit
beliebigen statistischen Eigenschaften erfullt ist, falls I\ ;[-k]} = 0 gilt, d. h. falls
die bezuglich des Index k zueinander spiegelbildlich liegenden Untertrageramplituden
Ai[k] und A[-K] zwei unkorrelierte Prozesse darstellen. Diese Randbedingung ist bei der
Implementierung des Verfahrens im realen System zu beachten.
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Im Allgemeinen stellt die in die Bestimmungsgleichung (6.16) eingehende Kanal-
ubertragungsfunktion k] einen stochastischen Prozess uber der Zeit dar. Die Verzer-
rungsparametau[k], v[k] hingegen werden wegen ihrer nur geringen Zeitabhangigkeit
als statische Grofen angenommen. Fir das Aufstellen der KorrelationsRainok des
Kreuzkorrelationsvektorp ist eine Charakterisierung der dynamischen Eigenschaften
des Kanals durch Erwartungswerte erforderlich, um die optimalen Koeffizienten direkt
nach (6.24) berechnen zu kdnnen. Bei ungenauer Erfassung dieser Korrelationen (Para-
meter-Fehlanpassung [31]) beschreiben die Korrelationsnfatumd der Kreuzkorrela-
tionsvektor p nicht mehr exakt den wirklichen Kanal und die daraus fehlerhaft
bestimmten Filterkoeffizienten fliihren zu Ungenauigkeiten bei der Rekonstruktion des
unverzerrten Filterausgangs. Ebenso ist eine wiederholte NeuberechnuiRywrahp
erforderlich, sollte die Kanaltbertragungsfunktiofjdfieinen nicht-stationaren Prozess
darstellen, ihre statistischen Kenngrof3en wie Mittelwert und Korrelationsfunktion also
zeitabhangig sein.

Diese Nachteile, die mit der direkten Bestimmung der Wiener-Lésung nach (6.24)
verbunden sind sowie ein erhdhter Rechenaufwand infolge der Matrixinversion kénnen
durch die Anwendung rekursiver Einstellalgorithmen vermieden werden. Zudem weist
ein solches rekursives Verfahren Nachflhreigenschaften im Falle nicht-stationarer Ein-
gangssignale auf, sofern die zeitliche Anderung der statistischen KenngréRen nicht zu
schnell erfolgt. Als Lésungsverfahren zur iterativen Koeffizienteneinstellung wird in die-
ser Arbeit der LMS-Algorithmus gewahlt, der sich aufgrund seiner Leistungsfahigkeit
und seiner Robustheit bei gleichzeitig geringem Implementierungsaufwand
empfiehlt [24, 45]. Eine Kurzdarstellung des LMS-Algorithmus ist in Anhang D zu fin-
den.

In dieser Anwendung der adaptiven Frequenzbereichsentzerrung werden die Filter-
koeffizienten so eingestellt, dass sich unabhangig von der Art der Verzerrung (linear oder
durch IQ-Unsymmetrien verursacht) ein verzerrungsfreies Ausgangssignal ergibt. Es fin-
det im Gegensatz zu dem in Kapitel 6.1 dargestellten Verfahren eine Beseitigung der
linearen Kanalverzerrungen und der 1Q-Verzerrungen in einer Stufe statt. Der 1Q-Antell
der Verzerrungen muss nicht mehr separat vor einer konventionellen Kanalschatzeinheit
detektiert und korrigiert werden. In dem Simulationsmodell verlauft der Adaptionspro-
zess fur die Filterkoeffizienten in zwei Phasen und istbb. 6.14 dargestellt.

In einerersten Phaséurch ,1” an den Umschaltern iibb. 6.14gekennzeichnet)
arbeitet der Einstellalgorithmus ausschlieRlichningssymbolgestit¢Trainingsphase).
An dieser Stelle sei die oben gewonnene notwendige Bedingung in Erinnerung gerufen,
dass fur den modifizierten Entzerrer nadbb. 6.13eine eindeutige Losung des linearen
Optimierungsproblems nur existiert, falls die in den Eingangssignaji und Z*;[-k]
enthaltenen Komponenten[R] und A;[-k] unkorreliert sind. Ausgehend davon, dass es
sich bei A[k] und A;[-k] um ergodische Prozesse handelt, konnen die Scharmittel durch
Zeitmittel ersetzt werden. ] reprasentiert dann im trainingsbasierten Modus eine
Folge zeitlich konstanter Pilotsymbole, die zugleich als lokale Referenz fir die
gewunschte FilterstoRantwort;[K] dient. Der im Frequenzspektrum spiegelbildlich
angeordnete Untertrager[A&] mit dem Frequenzindex -k muss demzufolge mit Daten-
symbolen aus einem Zufallsprozess tiber dem Zeitindex i belegt sein, um die Unkorre-
liertheit E{A;[K]A[-K]} = O zu gewahrleisten.
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Abb. 6.14 Prozess der iterativen Koeffizienteneinstellung nach dem LMS-
Algorithmus im Simulationsmodell

Die Filterkoeffizientensétze werden zunéchst fur alle diese gultigen Spiegelfre-
guenzpaare eines OFDM-Symbols individuell mittels LMS-Algorithmus berechnet. Sie
konvergieren jeweils gegen ihren durch die Wiener-Lésung vorgegebenen stationaren
Endwert.



104 6 Digitale IQ-Fehlerkompensation durch Frequenzbereichsentzerrung

Sind die Koeffizienten hinreichend stabil, so wird in einawveiten Phase
(Schalterstellung ,,2”) diese momentane Koeffizienteneinstellung als Initialisierung fur
die Koeffizienteneinstellung der jeweils benachbarten Untertrager ibernommen. Gleich-
zeitig wird an diesen Positionen, die jetzt Spiegelfrequenzpaare von unkorrelierten
Datensymbolen bilden, also keine Pilottrager reprasentieren, der LMS-Algorithmus im
entscheidungsbasiertéviodus gestartet. Die in dieser Phase mit hoher Wahrscheinlich-
keit richtig entschiedenen zufalligen komplexen Amplituden werden fur diese Paare als
Referenzsymbole verwendet. Je weniger frequenzselektiv der Kanal ist, desto kiirzer ist
diese zweite Adaptionsphase, da der Initialisierungsvektor sich nur wenig von der fir
benachbarte Trager gultigen Optimallésung unterscheidet. Der Einstellalgorithmus geht
anschlieend in den Nachfihrmodus tber, um der sich zeitlich &ndernden Kanaltbertra-
gungsfunktion zu folgen. Die in der ersten Trainingsphase herangezogenen Untertrager-
paare mit Pilottragern als Referenzsymbole werden parallel dazu weiterhin aktualisiert.
Durch diese kontinuierliche Aktualisierung der Filterkoeffizienten soll ein solides Nach-
fuhrverhalten bei nicht-stationaren Prozessdk]Hu[k], v[k] gewahrleistet werden.

Abb. 6.15 zeigt die Implementierung der an den DVB-T-Ubertragungsstandard
angepassten erweiterten Kanalentzerrung mit iterativer Koeffizienteneinstellung. Ker-
nelement ist die aus zwei komplexen Multiplikationen bestehende Filterung des Ein-
gangsvektorg';[k] mit dem aktualisierten Koeffizientenvektoik]. Die Koeffizienten-
adaption stellt eine Implementierung des LMS-Algorithmus nach den Gleichungen (D.4)
in Anhang D dar. Die fir jeden Tragerindex individuelle Koeffizienteneinstellung tragt
der Frequenzselektivitat der Kanallibertragungsfunktion und der Frequenzabhéangigkeit
der 1Q-Verzerrungsparameter Rechnung. Ein Schieberegister der Lange N sorgt dafur,
dass die Koeffizienten an korrespondierenden Tragerpositionen in zeitlich aufeinander-
folgenden OFDM-Symbolen miteinander verknupft werden. In der praktischen Realisie-
rung fur das DVB-T-System muss beachtet werden, dass im entscheidungsgestitzten
Modus die Symbolentscheidung am Filterausgang neben dem QAM-Signalalphabet
auch fiir die bipolare Ubertragung der so genannten transmission-parameter-signalling-
(TPS-)Untertrager ausgelegt ist. Die Auswahl der Entscheidungsschwellen (ob fir ein
QAM- oder BPSK-Symbolalphabet) erfolgt in Abhangigkeit des Tragerindex k. Ebenso
ist bei der Tragerauswahl in der Trainingsphase zu berlcksichtigen, dass die Spiegelbe-
dingung nur in jedem zweiten OFDM-Symbol erfillt ist (vergleiche Abschnitt 6.1.3).

Die DVB-T-rahmenspezifische Besonderheit, dass zwei Untertrager mit determi-
nierten Kanalsymbolen (Pilotsymbolen) spiegelbildlich zueinander liegen und damit die
Voraussetzung der Unkorreliertheit verletzen, stellt bei der hier vorgenommen Initialisie-
rung zu Beginn der Phase zwei mit nahezu schon optimalem Koeffizientenvektor kein
Problem fir die Konvergenz des LMS-Algorithmus gegen die Optimallésung dar. Es
wird mit einer festen, fur alle Untertrager gleichen Schrittwgitgearbeitet. Genauere
guantitative Untersuchungen hinsichtlich einer optimierten Schrittweiteneinstellung, ins-
besondere fur zeitvariante Funkkanéle, sind noch zu vertiefen.
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Abb. 6.15 Implementierung der erweiterten Kanalentzerrung mit iterativer
Koeffizienteneinstellung (dick gezogene Linien représentieren
2-Komponenten-Vektoren)
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6.2.3 Simulationsergebnisse und Bewertung

SimulationsergebnisseAls Mal3stab fir die Leistungsfahigkeit des Kompensati-
onsalgorithmus wird das Ausgangssigialk] = A;[K]] des erweiterten Entzerrers im
komplexen Signalraum betrachtet. Die Uberlagerung der geschétzten 64-QAM-Untertra-
geramplitudenA;[k] eines OFDM-Symbols i an allen Frequenzindizes k flhrt zu den
dargestellten Konstellationsdiagrammen. Sie geben in ihrer zeitlichen Abfolge Auf-
schluss Uber den Prozess der iterativen Koeffizienteneinstellung.

Um die Vergleichbarkeit mit dem in Abschnitt 6.1 vorgestellten Kompensations-
verfahren zu gewahrleisten, werden in den dargestellten Simulationsreihen dieselben
Einstellungen fir die VerzerrungsgréfRen beibehalten: Der Amplitudenfehler betragt
€ = 0.05, der PhasenfehlAp = 5°. Als lineare Kanalverzerrung wird der rampenformige
Betragsverlauf und eine fir jeden Untertrager konstante Phasendrehung von 5° wie in
Abschnitt 6.1.4 angenommen. Der Adaptionsprozess wird exemplarisch in zwei Simula-
tionsreihen verdeutlicht: fur ein rauschfreies, linear verzerrtes OFDM-Signal
(Abb. 6.16) und fir ein rauschbehaftetes OFDM-Sigreiblf. 6.17).

Das Konstellationsdiagramm oben links Abb. 6.16 zeigt die fehlerbehafteten
SignalamplituderZ’,[k] am Ausgang des FFT-Blocks. Man erkennt die dem 1Q-Fehler
Uberlagerte radiale Aufweitung der Konstellationspunkte durch den linear tber der Fre-
guenz ansteigenden Betrag der Untertrdgeramplitude und sieht die konstante Phasendre-
hung fur jeden Untertrager. Die weiteren Konstellationsdiagramme (von links oben nach
rechts unten zu lesen) dokumentieren das Ausgangssigik@lér erweiterten Entzer-
rerstruktur ausAbb. 6.13 in zeitlicher Abfolge. In der ersten Adaptionsphase gemali
Abb. 6.14 (Schalterstellung ,1”) wird durch Auswertung aller Datum-Pilot-Spiegelpaare
der Koeffizientenvektoc an den Pilotpositionen trainiert. Unmittelbar nach der Initiali-
sierung mit Nullwerten zu Beginn dieser ersten Adaptionsphase unterliegen die Pilottra-
ger einer recht grofRen Streuung. Nach wenigen lIterationen wird diese Aufweitung
kleiner und um den wahren Wert vai/3 zentriert. Als eine Iteration wird eine neue
Koeffizientenaktualisierung des LMS-Algorithmus bezeichnet. Diese Aktualisierung
kann in dem spezifizierten DVB-T-Rahmenformat nicht 6fter als in jedem vierten
OFDM-Symbol vorgenommen werden, da ein bestimmter Frequenzindex nur in jedem
vierten Symbol mit einem Pilottrager belegt ist (scattered pilot cakigs, 5.6). Ein Ite-
rationszyklus umfasst folglich die Dauer von vier OFDM-Symbolen. Exemplarisch sind
in Abb. 6.16 die Zeitmarken fur eine Ubertragung im 2K-Modus mit 1/32 Schutzinter-
valllange angegeben. Die gesamte Symboldauer eines OFDM-Symbols betragt in diesem
Fall 231us [1].
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Abb. 6.16 Konstellationsdiagramme bei linearen Kanalverzerrungen (LMS-
Schrittweite p = 0.075, die Zeitmarken beziehen sich auf den 2K-
Modus mit 1/32 Schutzintervall)
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Nach 100 Iterationen, entsprechend 92 ms im Fall der 2K-1/32-Ubertragung,
haben sich die Filterkoeffizienten so eingestellt, dass das Filterausgangssignal der
gewunschten Pilotamplitude mit hinreichender Genauigkeit entspricht, um sichere Sym-
bolentscheidungen herbeizufihren. In der anschlielBenden zweiten Adaptionsphase
(Schalterstellung ,2”) kann daher die Koeffizienteneinstellung fur die Datum-Datum-
Spiegelpaare (reine Belegung der Untertrager mit Nutzsymbolen) im entscheidungsge-
stutzten Modus erfolgen, wahrend parallel dazu die trainingssymbolgestutzte Schatzung
an den Pilotpositionen standig weiter aktualisiert wird. Diese Funktionalitat eroffnet die
Madglichkeit fur weitere Modifikationen, indem bei starken Stérungen bestimmter mit
Nutzdaten belegter Untertrager zur Re-Initialisierung die standig aktualisierten Koeffizi-
enten benachbarter, weniger storempfindlicher Pilotpositionen als neue Startwerte gela-
den werden. Fir die in der Praxis auftretende langsame Anderung der 1Q-
Verzerrungsparameter tUber der Frequenz bewegen sich die Filterkoeffizienten in nicht
stark frequenzselektiven Kanélen nahe des fiur die Pilotindizes ermittelten optimalen
Arbeitspunktes. Daher wird der stationare Endwert flr die mit Nutzdaten belegten Unter-
trager schnell nach 20-30 weiteren Koeffizientenaktualisierungen erreicht. Dies ist in der
letzten Zeile vonAbb. 6.16 dokumentiert. Das Konstellationsdiagramm nach 212 ms
(2K-1/32-Ubertragung) unten rechts unterstreicht somit, dass die am FFT-Ausgang vor-
handenen linearen Verzerrungen und die durch 1Q-Unsymmetrie verursachten Verzer-
rungen vollstandig in dem gemeinsamen erweiterten Entzerrernetzwerk beseitigt werden
konnen.

Die Funktionsfahigkeit des Kompensationsverfahrens bei rauschbehafteten Signa-
len ist durchAbb. 6.17 unterlegt. Der erweiterte Entzerrer ist in der Lage, die im Rau-
schen verborgenen, durch 1Q-Fehler hervorgerufenen Verzerrungen zu kompensieren.
Ausgehend von den am FFT-Ausgang vorliegenden, durch AWGN gestdrten komplexen
Amplituden (Konstellationsdiagramm oben links) wird der Entzerrer zunachst durch die
Auswertung der Datum-Pilot-Untertragerpaare trainiert. Zum Abschluss der Trainings-
phase (erstes Diagramm untere Zeile) sind die Filterkoeffizienten hinreichend genau ein-
gestellt, um auch die Konvergenz fir rauschbehaftete Untertrdger im
entscheidungsbasierten Modus zu gewahrleisten. Der Vergleich zwischen FFT-Aus-
gangssignal und Entzerrerausgangssignal in Form der Konstellationsdiagramme beweist,
dass die EntzerrungsmafRnahme auch bei Uberlagerung durch Rauschstérungen zu siche-
reren Symbolentscheidungen und damit zu geringeren Symbolfehlerraten fihrt.



6.2 Erweiterte adaptive Frequenzbereichsentzerrung 109

b
Sy
-

. %%ﬁ*%*%%%w i . .
Flrd o by
08 ﬁf} %@i@ﬁf%ﬁ?% 08 0s
CERET L e R e + ~
ERIAL W e e »

s ﬁf +H+t$g%§§ ;ig% @,&%’ e N
i?ﬁ W?f@; &*Jr . e ﬁ‘i
|k G ; -

1 -1 -1
s -1 05 o 05 1 15 “is B 05 o 05 1 15 “is B 05 o 05 1 15
Re

i

2
w3

%
3

FFT-Ausgangssignal Entzerrerausgangssignal zu Entzerrerausgangssignal
Beginn der 1. Adaptionsphase nach 25 lterationen (23 ms)

: NI S O I RN
HETE T AR E R A

0s R S S S Gk R e W kg

. i #*ﬁgt&%ww LR I

i ! * i%%%# ek ® g“*ﬁ”*%#’ﬁﬁﬁ%*

PP PSP of B B oW s H A
BAFAEEF e FBREEE P HFE

N T hEsE P e ¥ R R

Entzerrerausgangssignal Entzerrerausgangssignal zu Beginn  Entzerrerausgangssignal nach 30

nach 100 Iterationen (92 ms) der 2., entscheidungsbasierten Iterationen in 2. Adaptionsphase

Adaptionsphase (185 ms) (212 ms)

Abb. 6.17 Konstellationsdiagramme wahrend der Adaptionsphase mit AWGN
(SNR = 30 dB, LMS-Schrittweitgr = 0.075, die Zeitmarken beziehen
sich auf den 2K-Modus mit 1/32 Schutzintervall)

In Abb. 6.18ist der zeitliche Verlauf der Koeffizientenadaption fur einen bestimm-
ten Frequenzindex k tUber der Anzahl der LMS-Iterationen aufget?agerhier darge-
stellten rauschfreien Fall ohne weitere lineare Kanalverzerrungen ist festzustellen, dass
die Filterkoeffizienten bei der gewéhlten LMS-Schrittweite yon 0.075 nach 60 Itera-
tionen (55 ms fur 2K-1/32-Ubertragung) den stationaren Endwert erreichen. Im rausch-
freien Fall entsprechen diese Koeffizienteneinstellungen den in Gleichung (6.22)

8. Beachte: Eine Iteration entspricht der Zeitdauer von vier OFDM-Symbolen. Im Fall einer 2K-Ubertra-
gung mit 1/32 Schutzintervall-Lange dauert ein Iterationsschritt somit 0.924 ms, im Fall der 8K-Uber-
tragung mit 1/4 Schutzintervall-Lédnge 4.48 ms. Die Dauer der Einstellphasen schwanken somit
innerhalb der DVB-T-spezifizierten Ubertragungsparameter ca. um den Faktor fiinf.
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berechneten Werten nach dem ZF-Kriterium. In der Praxis ist der der linearen Kanalver-
zerrung zugeordnete Verzerrungsparameierk] nahezu eine reelle GrofRe mit dem
Wert eins und der Parameteqftk] in Real- und Imaginarteil klein gegen eins:

v[ k]= 0.05 + j 0.0436, sieche Tabelle2. Hieraus folgt in Ubereinstimmung mit (6.22),
dass der Filterkoeffizient;{k] durch den Kehrwert der (konjugiert komplexen) Kanal-
ubertragungsfunktion k] dominiert wird. In dem dargestellten Beispiel einer reellen
Kanalubertragungsfunktion giltjtk] = 1 strebt der Koeffizient (k] gegen 1/ HKk] = 1.

Der Koeffizient G[-k] ergibt sich nach (6.23) durch komplexe Multiplikation mitf-k]

aus Gk].
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Abb. 6.18 Koeffizientenadaption im rauschfreien Fall ohne Kanalverzerrungen
(L =0.075, HK] = Hi[-k] = 1)

Abb. 6.19 demonstriert die Zuverlassigkeit des Verfahrens in rauschbehafteten
Kandalen. Die Dauer der Einschwingphase verlangert sicht bei gleichbleibender
LMS-Schrittweitey, allerdings verbleibt um den stationaren Endwert eine Schwankung,
deren GroRRe mit kleiner werdender Schrittweite abnimmt. Eine Verkleinerung der
Schrittweite aber geht zu Lasten einer mdglichst kurzen Adaptionsphase, wie weiter
unten dargelegt wird.
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Abb. 6.19 Koeffizientenadaption mit AWGN dy?=0.01 entsprechend

SNR =20dB fur S=1 und ohne Kanalverzerrungen mit 0.075,
Hilk] = Hi[-k] = 1)

Grenzen des Verfahrens Die Untersuchungen in frequenzselektiven Kanalen
weisen daraufhin, dass die Dauer der Adaptionsphase bei tiefen Einbriichen der Kanal-
ubertragungsfunktion zunimmt. Der Grund hierfir liegt in einer fir das Konvergenzver-
halten des LMS-Algorithmus unginstigen Eigenwertverteilung der
AutokorrelationsmatrixX (vgl. Anhang E und [24]). Der Vergleich voAbb. 6.18 und
Abb. 6.20belegt, dass im rauschfreien Fall bei sonst unveranderten Simulationsparame-
tern eine zeitlich konstante Dampfung der Kanallbertragungsfunktion an der Stelle k
von dem Wert HK] = 1 auf Hi[k] = 0.25 zu einer fast 10-fach langeren Adaptionsphase
fuhrt.
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Abb. 6.20 Koeffizientenadaption bei linear verzerrtem Kanal mit LMS-
Schrittweite u = 0.075 (simulierter zeitlich konstanter Einbruch der
Kanalubertragungsfunktion an der Stelle k ajjkH= 0.25)

Durch VergroRerung der Schrittweifekann einer Verlangerung der Adaptions-
phase entgegengewirkt werden, wie die folgende Untersuchung belegt. Die erhéhte
Schrittweite inAbb. 6.21 betragty = 0.2 und verkurzt die Einschwingphase auf 200 Ite-
rationen verglichen mit 600 Iterationen Abb. 6.20 mit einer Schrittweitgu = 0.075.

Einer beliebigen Erhdhung der Schrittwegitsind Grenzen gesetzt durch den Stabilitats-
bereich furp, aulRerhalb dessen der LMS-Algorithmus nicht mehr konvergiert [24]. Da
die Adaptionsgeschwindigkeit grundlegenden Einfluss auf die Leistungsfahigkeit des
Kompensationsverfahrens in zeitvarianten Kanélen hat, sollte die Optimierung der LMS-
Schrittweite Gegenstand weiterfihrender Untersuchungen sein. Ein mdglicher Ansatz-
punkt liegt in einer an den frequenzabhangigen Wert der KanalUbertragungsfunktion
angepassten und damit vom Frequenzindex k abhangigen Schrittweitensteuerung.
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Abb. 6.21 Koeffizientenadaption bei linear verzerrtem Kanal mit LMS-
Schrittweitep = 0.2

Als Beispiel und Ausblick fir das Verhalten imeitvarianten Kanal dient
Abb. 6.22 Simuliert wurde eine langsame, periodisch zeitvariante Dampfung, wobei die
Periode dieses Schwunds 500 Iterationen, mithin 2000 OFDM-Symbole betragt (oberste
Darstellung inAbb. 6.22 es liegt keine Frequenzselektivitat vor;[ik] = H;[-k]). Der
Algorithmus ist zwar grundsatzlich in der Lage, die Koeffizienteneinstellung der zeitli-
chen Anderung des Ubertragungskanals nachzufiihren, wie die Korrelation des Verlaufs
der Filterkoeffizienten mit dem Verlauf der Kanaltibertragungsfunktion zeigt. Es ver-
bleibt aber, wie aus der untersten Darstellung zu ersehen, am Entzerrerausgang ein Feh-
ler | Y;[K] - Ai[K] |, der von der GroéRe der KanalubertragungsfunktioikJHH;[-k] und
ihrer Anderungsgeschwindigkeit abhéngig ist. Ein Ansatz zur Verbesserung des Verhal-
tens bei standardmafiigen LMS-1-Tap-Entzerrern in zeitvarianten Kanélen ist in [46] zu
finden. Die Grundidee ist dabei, eine zusatzliche Gewichtung des Filterkoeffizienten in
Abhéangigkeit des Fehlersignals vorzunehmen. Die Ubertragbarkeit dieses zusatzlichen
Adaptionsalgorithmus auf den erweiterten Entzerrer kann Inhalt weiterer Entwicklungen
sein.
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Abb. 6.22 Koeffizientenadaption im zeitvarianten Kanal

Bewertung. Es wurde der Konzeptbeweis erbracht, dass durch die neuentwickelte
adaptive Entzerrerstruktur sowohl die linearen Verzerrungen als auch die durch die 1Q-
Unsymmetrie verursachten Verzerrungen in einer gemeinsamen Funktionseinheit besei-
tigt werden konnen. Grundelemente dieses Konzepts bilden eine gegenuber konventio-
nellen Kanalschatzungen mit 1-Tap-Entzerrern erweiterte Filterstruktur in Verbindung
mit einer iterativen Koeffizientenberechung. Die iterative Koeffizienteneinstellung mit-
tels LMS-Algorithmus erfolgt individuell fur jeden Untertragerindex und ist damit in der
Lage sowohl frequenzselektiven Funkkanalen als auch frequenzabhangigen 1Q-Verzer-
rungsparametern zu gentgen. Durch den Wegfall der speicherintensiven Interpolations-
filterung in Zeit- wie in Frequenzrichtung ist diese Implementierung weniger komplex
als auf Interpolationsmal3nahmen beruhende Verfahren. Die Abhangigkeit der Adapti-
onsgeschwindigkeit von dem Wert der Kanallbertragungsfunktion sowie das Verhalten
in stark zeitvarianten Kanalen verlangen noch weitergehende Untersuchungen in Rich-
tung auf eine dem augenblicklichen Kanal angepasste, gegebenenfalls adaptive und fur
jeden Untertrager individuelle Schrittweiteneinstellung.
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Vor dem Hintergrund einer steigenden Nachfrage nach Ubertragungskapazitat bie-
tet die digitale terrestrische TV-Ubertragung die Moglichkeit der hochratigen Daten(iber-
mittelung mit portabler und mobiler Empfangsmaglichkeit. Standardisierungsmal3-
nahmen, vornehmlich in Europa, den Vereinigten Staaten von Amerika und in Japan
unterstreichen die Bedeutung der digitalen terrestrischen Ausstrahlung als Bestandtell
einer kiinftigen Multimedia-Netzinfrastruktur. Das vom europaischen DVB-Projekt erar-
beitete Systemkonzept DVB-T beruht dabei auf einer Signalibertragung nach dem
OFDM-Verfahren (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) in Verbindung mit
einer verketteten Kanalcodierung.

Neben einer leistungsfahigen Netzinfrastruktur ist auch die preisglnstige Verfig-
barkeit komfortabler Endgerate entscheidend fur eine erfolgreiche Markteinfihrung der
digitalen Ubertragungstechnik. Fiur die Chip- und Endgeratehersteller bedeutet das,
durch standardisierte Produktplattformen mit einer geringen Anzahl von chip-externen
Bauelementen dem Kostendruck zu begegnen. Zukunftsweisende Empfangskonzepte
wie der direktmischende Empfanger sollen die Forderung nach hoher Integrationsdichte
und systemtechnischer Flexibilitat erfillen. Die zentrale Funktion der Quadraturdemo-
dulation zur Ruckgewinnung des informationstragenden Quellensignals wird in diesen
Empfangskonzepten in analoger Schaltungstechnik ausgefiihrt und ist daher aufgrund
der technologischen Ungenauigkeiten im Herstellungsprozess mit Amplituden- und Pha-
senunsymmetrien (IQ-Unsymmetrie) behaftet. In Verbindung mit einer hochratigen
OFDM-Ubertragung wird die Frage beantwortet, wie sich diese 1Q-Symmetriefehler auf
die Signalqualitat der OFDM-Untertrager auswirken. Zielsetzung dieser Arbeit ist die
Entwicklung digitaler Kompensationsverfahren, welche die analog im Zeitbereich verur-
sachten 1Q-Symmetriefehler nachtraglich in einem OFDM-Empfanger mittels digitaler
Signalverarbeitung auf Frequenzbereichsebene beseitigen.

Ausgehend von einer Einzeltragerubertragung werden die 1Q-Signalverzerrungen
zunachst mathematisch beschrieben. Im Hinblick auf die in einem OFDM-Empfanger
durchgefiihrte Basisband-Verarbeitung der Daten als Frequenzbereichswerte wird beson-
deres Augenmerk auf die mathematische Formulierung der 1Q-Verzerrungen in Fre-
guenzbereichsdarstellung gelegt. Es zeigt sich bei der Realisierung eines OFDM-
Systems mittels N-Punkte-DFT, dass die 1Q-Unsymmetrie bei einer komplexen Trager-
funktion an der Stelle des DFT-Frequenzindexes k eine Spiegelfrequenzkomponente an
der Stelle N-k bewirkt. Im Signalspektrum eines Mehrtragersignals Giberlagern sich diese
Stoérkomponenten wechselseitig mit den Nutztragern und fiihren zu Verzerrungen (1Q-
Verzerrungen). Die hergeleiteten mathematischen Beziehungen beschreiben diesen
wechselseitigen Einfluss quantitativ in Abhéangigkeit des Amplituden- und des Phasen-
fehlers. Als Beurteilungskriterium fir die Auswirkung der 1Q-Fehler werden hierzu ein
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Stor-/Nutzsignal-Verhaltnis abgeleitet sowie simulierte Kanal-Symbolfehlerraten heran-
gezogen. Als Ergebnis der Bewertung ist eine signifikante Degradation der Signalquali-
tat auf Untertrdagerebene zu beobachten. Insbesondere flr ho6herstufig
(64-QAM-)modulierte Untertrager ergibt sich hieraus die Notwendigkeit einer Kompen-
sation der 1Q-Verzerrungen, da sich diese Verzerrungsanteile den Rauschstdrungen tber-
lagern und folglich mit grélRerer Wahrscheinlichkeit zu fehlerhaften Symbol-
entscheidungen fuhren.

Die Struktur einer trainingssymbolgestitzten Kanalschatzung fir OFDM-Signale
wird mit Zielrichtung auf die Eignung als 1Q-Fehlerkompensationsmechanismus disku-
tiert. Es wird dargelegt, dass Einfach-Multipliziererb&nke als Kanalentzerrungsmaf3nah-
men nicht in der Lage sind, IQ-Symmetrieverzerrungen zu beseitigen. Dies ist nur durch
die Erweiterung bestehender konventioneller Kanalschatzeinheiten oder durch den Uber-
gang zu modifizierten Entzerrerstrukturen moglich. Beide Losungsvarianten werden aus-
fuhrlich dargestellt und in einer DVB-T-Simulationsumgebung am praktischen System
verifiziert.

Zwei neuartige Verfahren der Frequenzbereichsentzerrung fur 1Q-verzerrte
OFDM-Signale bilden den Schwerpunkt der vorliegenden Arbeit. Das Verfahren der
separaten Kompensation von 1Q-Symmetriefehlern lasst sich als reine Zusatzfunktion in
eine bestehende konventionelle Kanalschéatzung integrieren. Es wird eine vorgekoppelte
Schaltungsstruktur mit den funktionalen Einheiten 1Q-Fehlerdetektor und 1Q-Fehlerkor-
rekturglied entworfen, die unabh&ngig von den linearen Verzerrungen die 1Q-Symme-
triefehler durch Berechnungen im Frequenzbereich erkennt und beseitigt. Grundlage der
mathematischen Operationen bilden die zuvor formelmaRig erfassten Abhangigkeiten
zwischen den Untertrdgeramplituden, der KanalUbertragungsfunktion und den IQ-Sym-
metriefehlern. Das Verfahren setzt die zeitperiodische Ubertragung von tiber das OFDM-
Spektrum verteilten Pilot-Untertragern sowie eine zeitliche Konstanz der Kanallbertra-
gungsfunktion tber mindestens zwei OFDM-Symbole voraus. Simulationen in einer an
die DVB-T-Spezifikation angepassten Systemumgebung beweisen die Wirksamkeit die-
ser Kompensationsmaflinahme. Darlberhinaus kann in schwach zeitvarianten Kanélen
das Rauschverhalten des Fehlerdetektors durch eine regelungstechnische Implementie-
rung der erforderlichen Quotientenbildung verbessert und der Hardware-Aufwand redu-
ziert werden.

Alternativ zu der separaten Kompensation der 1Q-Fehler wird ein weiteres Verfah-
ren ausgearbeitet, das die Beseitigung der linearen Verzerrungen und der 1Q-Verzerrun-
gen in einem gemeinsamen Entzerrernetzwerk vornimmt. Kernpunkt dieser
Kompensationsmethode ist eine adaptive Filterung mit iterativer Bestimmung der Filter-
koeffizienten nach dem LMS-Algorithmus. Die modifizierte Filterstruktur mit den zwei
bezuglich des Frequenzindexes spiegelbildlich angeordneten und wechselseitig gestérten
Untertragern als Eingangssignale erzeugt als Filterausgangssignal fur jeden Tragerindex
einen Schatzwert der unverzerrten Untertrégeramplitude. Nach einer pilotbasierten Trai-
ningsphase wird die Einstellung der Filterkoeffizienten fur die Nutzdaten-Untertrager in
einem entscheidungsgestitzten Modus weitergefuihrt. Die Leistungsfahigkeit des Verfah-
rens fur praktische Anwendungen wird in einer Simulationsanordnung nach DVB-T-
Spezifikation nachgewiesen. Dabei bestétigt der qualitative Vergleich zwischen fehlerbe-
haftetem FFT-Ausgangssignal und Filterausgangssignal in Form der Konstellationsdia-
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gramme, dass die EntzerrungsmaRnahme auch bei Uberlagerung durch Rauschstérungen
zu sichereren Symbolentscheidungen und damit zu geringeren Symbolfehlerraten fuhrt.
Im Vergleich zu dem Verfahren der separaten Kompensation sind die Speicheranforde-
rungen bei der gemeinsamen Kompensation geringer, da auf Interpolationsmaf3nahmen
verzichtet werden kann.

Abschlie3end kann in Beantwortung der eingangs gestellten Frage nach geeigneten
digitalen Kompensationsalgorithmen festgehalten werden, dass die entwickelten Verfah-
ren die Aufgabe der 1Q-Symmetriefehler-Beseitigung vollstéandig erfullen. Der Nach-
weis fur das Verfahren einer vorgekoppelten separaten Kompensation als auch fur das
Verfahren der gemeinsamen adaptiven Kompensation von linearen und I1Q-Symmetrie-
verzerrungen ist auf algorithmischer Ebene anwendungsbezogen in DVB-T-Simulations-
modellen erbracht worden. Beide Methoden bieten Losungsmoglichkeiten fur die 1Q-
Unsymmetrieproblematik durch Frequenzbereichsentzerrung. Sie sind bedeutsam fur die
Entwicklung hochintegrierter OFDM-Empfanger in Verbindung mit zukunftsweisenden
direktmischenden Empfangskonzepten. Im Hinblick auf eine wirtschaftliche Gesamtl6-
sung kann somit ein Ausgleich zwischen den Genauigkeitsanforderungen an analoge
Schaltungskomponenten und dem Anteil der digitalen Signalverarbeitung angestrebt
werden. Die Wichtigkeit und Relevanz der entworfenen Algorithmen steigt mit zuneh-
mender Nachfrage nach bandbreiteneffizienten, aber damit auch stéranfalligeren Signal-
konstellationen. Die Adaption an andere Mehrtragerverfahren als den in den
Simulationsmodellen implementierten DVB-T-Standard ist nur an die Voraussetzung der
Ubertragung von tiber den Tragerindex verteilten Pilottragern gekniipft. Noch zu vertie-
fende Untersuchungen betreffen in erster Linie die Optimierung der Kenngrdél3en der ite-
rativen Koeffizienteneinstellung als Bestandteil der adaptiven Filterung, um die
Leistungsfahigkeit der Algorithmen in stark zeitvarianten Kanalen zu verbessern.



Anhang



A Abwartsmischung durch Bandpass-Unterabtastung 119

Anhang A Abwartsmischung durch Bandpass-
Unterabtastung

Die Abtastung eines Zeitsignals hat im Frequenzbereich ein periodisches Spek-
trum zur Folge. Fir bandbegrenzte Signale legt das Abtasttheorem als untere Grenze der
Abtastfrequenz die doppelte Grenzfrequenz des Signalspektrums fest, um Uberlappun-
gen der Spektren zu vermeiden und das Zeitsignal fehlerfrei rekonstruieren zu kénnen.
Die Periodizitat der Spektren kann auch im Fall eines Bandpass-Signals ausgenutzt wer-
den, indem nach der Abtastung eines der Wiederholspektren als Reprasentation des nun
frequenzverschobenen EingangssignaI-Spektrumsldiltholgenden wird dargelegt,
welchen Bedingungen die Abtastfrequenz in Abhangigkeit der Bandbggited der
Mittenfrequenz § des Bandpass-Signals gentigen muss, um eine fehlerfreie frequenzver-
schobene Abbildung des Eingangsspektrums zu erzeugen. Es zeigt sich dabei, dass,
wenn sowohl die Mittenfrequenz des Eingangssignals, als auch die gewtinschte Mitten-
frequenz des ersten Wiederholspektrums vorgegeben wird, das Konzept nur noch wenige
Freiheiten hinsichtlich der Abtastfrequenz und der maximalen Bandbreite des Eingangs-
signals lasstAbb. A.1 zeigt das Spektrum des Bandpass-Signals vor und nach der
Abtastung [59].

S S*(f)

/> , SN,

-- o >
S(f-(k-1)f9 S(f-kfg
k-Dyfcfy f, kit

Abb. A.1 Spektrum des Bandpass-Signals vor und nach Abtastung

1. Da die Frequenzverschiebung der Multiplikation des Zeitsignals mit einer komplexen Schwingung mit
dem Verschiebungsbetrag als Frequenz entspricht, kann ein Wiederholspektrum als Ergebnis einer
Mischung interpretiert werden.
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Nach der Abtastung sind die positiven und negativen Frequenzanteile des Band-
pass-Signals ineinander verkammt (Faltung des zweiseitigen Bandpass-Originalspek-
trums mit unendlich ausgedehnter periodischer Dirac-Stof3-Folge mit der Pejiddinf
Uberschneidungen der Einzelspektren zu vermeiden, sindlaiusA.1 folgende Bedin-
gungen fur die Abtastfrequengdbzuleiten:

(k—1) F—f,<f, = (k—1) [F <2f, (A1)

und

kf.—f,>f, = kf.=2f, , (A.2)
S 2 2 S 2

wobei k = (1),2,3,.. gilt. Mit { = fo - fg/2 und §, = fy + fg/2 folgt daraus fur die auf
die Bandbreite bezogene Abtastfrequenz

20,/fg+1 20,/f5-1
o BTt /¢ 0’ 'B

——<fy/fgs —— (A.3)

Mit K max = int(fo/fg + 0.5) ist die maximale Anzahl aller Einzelspektren zwischen
der Nulllinie und % festgelegt. Die erstrebenswerte minimale Abtastfrequenz folgt damit
aus der linken Seite der Ungleichung (A.3) zu

_2[Fy/fg+1

fsmin/ B — k (A-4)

max

Eine graphische Darstellung der Ungleichung (A.3) istAiob. A.2 mit den flir eine
DVB-T-Ubertragung geeigneten Parametern gezeigt.
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Abb. A.2 Zulassige Bereiche der Abtastfrequenz bei der Abtastung eines Bandpass-
Signals

In Verbindung mit dem irAbb. 3.4 dargestellten Empfangskonzept ist die Mitten-
frequenz des Eingangssignals durch das SAW-Filter vorgegeben. Ein fiir DVB-T-Uber-
tragung ausgewahltes SAW-Filter besitzt eine Mittenfrequenz von
fo=1fzg1 =36.167 MHz. Verlangt man zusatzlich fur die gewiinschte Mittenfrequenz
f-p»> des herabgemischten Signals, dags £ fg/2 = 4.571 MHz gelten soll (um in nach-
folgendem digitalen 1Q-Demodulator aufwandsgunstig fiiitFolgen abwarts mischen
zu konnen, siehe Abschnitt 3.2.1), so ergeben sich nur die dighblm A.2 markierten
Moglichkeiten fiir die Wahl der Abtastfrequenz. Die Abtastfrequeyz 31.596 MHz
positioniert dabei das positive Spektrurfi(f des Originalsignals um die gewiinschte
Mittenfrequenz $g,=4.571 MHz, die Abtastfrequenzeng=%20.369 MHz und
fs=40.738 MHz das negative Spektrum(fp Alle drei Abtastfrequenzen liegen am
Rand eines erlaubten Bereiches, d.h. so, dass sich die Spektren gerade nicht Uberschnei-
den. Im Hinblick auf eine nachfolgende Tiefpassfilterung, die eine realistische, weniger
steilflankige Ubertragungsfunktion voraussetzt, miissten die Spektren weiter auseinan-
derrticken. Dies kann bei festgehaltenen Parametern des Eingangssignals durch Erhéhen
der gewiinschten Mittenfrequenz des (ersten) Wiederholspektrums und daraus folgend
durch eine Absenkung der Abtastfrequenz erreicht werden (die Abtastfrequenz lage dann
in Abb. A.2 deutlich innerhalb eines erlaubten Bereiches).
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Anhang B Zero-Forcing Kriterium

Fur das Ausgangssignal y[n] des linearen Transversalfilters AbhthB.1 mit
M Abgriffen gilt

M -1
y[n] = z Cp LU[N—m], (B.1)

m=0

wobei G,, die Filterkoeffizienten und u[n] die Folge der Filtereingangsdaten/Kanal-
ausgangsdaten beschreiben.

Fir eine unendliche Filterlange M werden die Intersymbol-Interferenzen vollstan-
dig beseitigt, falls die gemeinsame Impulsantwort von Kanal und Entzerrer fir alle aul3er
einem Zeitpunkt identisch Null ist (zero-forcing, ZF-Kriterium)

M n=20
n| = . B.2
yé[ ] %O sonst (82)

Fir endliche Filterlangen M konnen hieraus die Entzerrerkoeffizienign c
bestimmt werden. In der Frequenzbereichsbetrachtung spiegelt sich diese Forderung
wieder als [45]

1
H(eJZT[fT)

c(@®™) HE?™) =1 - (™) = (B.3)
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Man erkennt, dass der nach dem ZF-Kriterium entworfene Entzerrer (endlicher
Lange) die inverse Kanallbertragungsfunktion approximiert. Hohe Kanaldampfungen
(Nullstellen der Kanaltbertragungsfunktion) fihren daher bei vorhandenem Kanalrau-
schen zu einer extremen Rauschverstarkung (noise enhancement [39, 45]).

un] u[n-1] u[n-2] u[n-M+1]

y[n]

_|_

Koeffizienten-Adaption

Abb. B.1 Linearer Transversalentzerrer
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Anhang C Lineare Optimalfilterung (Wiener-Fil-
terung)

Im Folgenden werden kurz die Grundzige der Wiener-Filterung zusammengefasst,
die bei der adaptiven Filterung stochastischer Prozesse (Kanalmodellierung) eine
wesentliche Rolle spielt. Eine ausfuhrliche Darstellung, an die auch die Schreibweise
hier angelehnt ist, kann man in [24] finden.

Die Anwendung der linearen Optimalfilterung als Losung des hier vorliegenden statisti-
schen Filterproblems wird durékbb. C.1 verdeutlicht.

din]]
Wiener-Filter . e[n = d[n]-y[n]
—
c[n] = [c[n].c[n—1],....c[n—-M+1]]"
M
uln] = [u[nl,u[n=1],....u[n— M+ 1]]" y[nl = S c[m] tu[n—ni
m=0

Abb. C.1 Optimalfilterung

Ein durch statistische Parameter (Mittelwerte und Korrelationsfunktionen) beschreibba-
rer im weiteren Sinn stationarer Eingangsprozess

u[n] = [u[nl,u[n=1],....u[n—=M+1]]" (C.1)

wird einer linearen FIR-Filterung unterzogen, sodass der Einfluss des Rauschens
gemal eines statistischen Kriteriums minimiert wird. Als Optimierungskriterium wird
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der Mittelwert der Fehlerquadrate des Schatzfehlers gewahlt. Der Schatzfehler e[n]
ergibt sich zu

e[n = d[n]-y[n], (C.2)

wobei d[n] dasgewiinschtd-ilterausgangssignal (Referenzgrof3e) und y[n] lokaech-
neteFilterausgangssignal

M -1
yln] = 5 c[m] [u[n—m| (C.3)

m=0

darstellen.

Die Filterkoeffizienten c[m] sind so zu bestimmen, dass die Differenz zwischen
dem Filterausgang y[n] und der gewtnschten Antwort d[n] im Sinne der mittleren Feh-
lerquadrate minimal wird (minimum mean-squared error - MMSE). Als Zielfunktion
folgt mit dem statistischen Erwartungswertoperator £{.}

J=E|4Aq/2 - min . (C.4)

Dieses Fehlermal’3 erweist sich in der mathematischen Handhabung als sehr
bequem, da dessen quadratische Abhangigkeit von den zu bestimmenden Filterkoeffizi-
enten zu einem eindeutigen Minimum fihrt. Die optimale Koeffizienteneinstellung wird
im Minimum erzielt und ist gekennzeichnet durch das Verschwinden des Gradientenvek-
tors

0J=0. (C.5)

Die Elemente des Gradientenvektors stellen jeweils die komplexe Ableitung nach
den M Filterkoeffizienten dar. Einsetzen der Zielfunktion J aus (C.4) fuhrt auf die im
Optimum geltende Orthogonalitatsbedingung

E{u[n-m] (&l},,[n]} = 0. (C.6)

Hinreichende und notwendige Bedingung flr die Einstellung der optimalen Filter-
koeffizienten ist somit die Orthogonalitat des Schéatzfehlers e[n] und des Filtereingangs-
vektorsu[n]. Einsetzen des Fehlers nach (C.2) und (C.3) in (C.6) fuhrt aui\dener-
Hopf-Gleichungen

S Coptli] TE{u[n— K CWn—i]} = E{u[n- K n]} . (C.7)
i=0

2. Auch Scharmittelwert. Fir den Mittelwert 2. Ordnung in Form der Kreuzkorrelationsfunktion der
M

Signale x[n] und y[m] giltE{ x[n]lylIm]} = N!ier > x[nly Hdm] = R, [n,m]  [61].
1

k=
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Die Losung von (C.7) liefert die optimalen Filterkoeffizienten und lautet in Matrixdar-
stellung Wiener-Lésuny

Copt = R IP . (C.8)

R ist dabei eine MM Autokorrelationsmatrix, bestehend aus den Erwartungswerten des
auRReren Produkts des Filtereingangsvekifng

R = E{u[n] " [n]}
E{|u[ n]|*} E{uln] Wn-1]} ... E{u[n @Wn-M+ 1]}
R=| E{un-3mOn}  E{|un-1%
E{u[n— M+ 1] tulIn]} .. E{u[n—=M+1] @Wn-M+ 1]}
(C.9)

undp ist der Mx1 Kreuzkorrelationsvektor, gebildet aus den Erwartungswerten von Fil-
tereingangsvektar[n] und gewiinschtem Filterausgang d[n]

p = E{u[n] n]}
E{ u[ n] Lddn]}
p=| Elun-1 n)y | - (C.10)

[E{un— M+ 1] [ n]},

Es muss somit zur direkten Bestimmung der optimalen Filterkoeffizierygn c
nach (C.8) eine Beschreibung der statistischen Eigenschaften des Filtereingangssignals
und damit nach (C.9) und (C.10) a-priori Information tber die Signalstatistik vorliegen.
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Anhang D LMS-Algorithmus

Der Grundgedanke dieses iterativen Verfahrens besteht darin, ausgehend von
einem beliebigen Startpunkt (entspricht den Initialisierungswerten der Koeffizienten) auf
der Oberflache des die Zielfunktion J beschreibenden Paraboloids bei jeder Iteration die
Koeffizienten in Richtung des starksten negativen Gradienterau aktualisieren (vgl.
Anhang C)

c[n+ 1 = c[n] +%u(—DJ[ ) . (D.1)

Der Parametep steuert das Ausmaf der inkrementellen Anderung und wird als
Schrittweite bezeichnet. Bei Kenntnis der Korrelationsma®iund des Kreuzkorrelati-
onsvektors p ist der Gradientenvektor im n-ten Iterationsintervall eindeutig
bestimmbar [24]

Jn = -2p+ 2Rc[n] (D.2)

und der Koeffizientenvektar konvergiert fir n—> co direkt gegen die Optimallo-
sung (Wiener-Losung) im Minimum der Oberflache (deterministischer Gradientenalgo-
rithmus). Die Notwendigkeit der Kenntnis der Autokorrelationsmatrix und des
Kreuzkorrelationsvektors wird vermieden, indem die Erwartungswerte (Elemente von
undp gemal (C.9) und (C.10) ) durch die Momentanwerte abgeschatzt werden

E{uln] "'[n]} ~ un] u"'[n]
E{uln] Cen]} ~ ufn] (n]

Der Koeffizientenvektor konvergiert in diesem Fall (bei stochastischen Eingangssi-
gnalen) in einer zufalligen Bewegung im Mittel gegen die Wiener-Ldsung, aber es ver-
bleibt ein geringer Restfehler (excess mean-squared error [24]). Der LMS-Algorithmus
zahlt daher zu der Klasse der stochastischen Gradientenalgorithmen. Zusammengefasst
lasst sich die komplexe Form des LMS-Algorithmus durch folgende drei Grundgleichun-
gen charakterisieren

(D.3)

y[n] = &"[n] Cu[n]
e[n = d[n] —y[n] : (D.4)
¢[n+1] = ¢[n] +pw[n] En]
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Anhang E Singularitat der modifizierten Auto-
korrelationsmatrix R

Notwendige Voraussetzung flr die Existenz der Wiener-Ldsung ist nach (C.8) die Inver-
tierbarkeit der modifizierten AutokorrelationsmatRx

R = E{z[K] "i[Kk]} = [rk'k rk’-k] . (E.1)
Mk, k Tk —k

Da diese Voraussetzung fur beliebige Kanale, also auch fir statische Kanéle mit
uber der Zeit konstanter Ubertragungsfunktion gelten muss, wird vereinfachend in den
Ausdriicken (6.16) fur die verzerrten Frequenzkomponentgk dhd Zi[-k] der Wert
der Kanallbertragungsfunktion[k = H;[-k] = 1 gesetzt. Es gilt damit

Z'[K]
Z'H[-k]

Im Hinblick auf die Nutzung der Untertrager[R] und A;[-k] als (Uber den zeitin-
dex i konstante) Pilottrager, wird im Folgenden gezeigt, daskt beideUntertrager
Pilottone reprasentieren durfen. Der Nachweis wird gefuhrt, indem zunachst angenom-
men wird,dass beiddJntertrager Pilottone darstellen, also streng korreliert sind. Unter
dieser Annahme gilt E{Aik] A[-k]} # 0 und die mittlere Leistung der beiden Prozesse
Ai[k] und Aj[-K] ist gleich und nimmt den Wert E{fk] A;[-k]} = E{|A i[k]|2} =
E{|A[-K][%} = 1° an.

A[K] +v[-k] TAG[]

. (E.2)
AL[K] + v k] CA[K]

3. Da nur die Gleichheit der Erwartungswerte entscheidend ist, nicht deren absoluter Wert, wurde
[AK]] = |Ai[-K]| = 1 gesetzt; im realen DVB-T-System betragen die Amplitudenbetrdge 4/3 und damit

E{|A[K]|%} = 16/9.
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Fir die Elemente der modifizierten Autokorrelationsmatrix ergeben sich determi-
nierte Ausdrticke der Form

Nk = E(Zi[K]|"} = 1+ v[—k] +v[K] +v[k]°

o = E{Zi([K] (Z[—KD)} = 1+V[K] +V[-k] +V[K] DV[-k]

e = E(ZO(K ZOKD} = 1+ k] +vOK] Tk W]
ry i = E{|Z4[]|"} = 1+V[K] + VK] +V[K]

Die Berechnung der Determinante d®t& ry i Iy i - I -« I-k k fihrt nach Einset-
zen von (E.3) in (E.1) zu d&R) = 0. Die Inverse vorR existiert nicht und damit auch
keine eindeutige Losung fiur den KoeffizientenvekeorStellen hingegen die Signale
Ai[k] und A;[-k] zwei unkorrelierte Prozesse dar, ergibt sich fur(Bgtein Wert ungleich
Null

det(R) = 1+ |v[K]|* Ov[-k]|* ~v[K] W] ~ VK] C[K] (E.4)

und es existiert eine Optimallésung fur die Filterkoeffizienten geman (C.8) .



Verzeichnis der Variablen

Operatoren und elementare Funktionen

. lineare Faltung

O periodische Faltung

o——o Fourier-Transformation

{.} Folge von Abtastwerten

() Funktion einer zeitkontinuierlichen unabhangigen Variablen

[] It:):mktion einer zeitdiskreten, ganzzahligen unabhangigen Varia-
en

)* konjugiert komplex

)7 transponiert

Ok transponiert und konjugiert komplex

o(t) Dirac-Stol3

o[n] Dirac-Impuls, Einheitsimpuls (zeitdiskretes Elementarsignal

() Gradientenvektor

det () Determinante

DFT{.} diskrete Fourier-Transformation

(1) Einheitssprung

E{} Erwartungswert

FT{.} Fourier-Transformation beziglich t

FTl{.},IDFT{.} inverse Fourier-Transformation

Im{.} Imaginarteil

rect(.) Rechteckfunktion

Re{.} Realteil

si(.) sin(x)/x-Funktion

griechische Buchstaben

g, €[K] Amplitudenfehler, frequenzabhangig
Ad, Ad[K] Phasenfehler, frequenzabhangig
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bgg(t), dsft) (Impuls-)Autokorrelationsfunktion, (Impuls-)Kreuzkorrelations-
funktion

Phn(t.At) Verzdgerungs-Zeit-Korrelationsfunktion

dpn(t,0) Verzogerungsleistungsprofil

dpn(Af,AL) Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion

dHH(AF,0) Frequenzkorrelations-Funktion

dHH(0AL) mittlere Zeitkorrelationsfunktion

ity t,A) Autokorrelationsfunktion des im weiteren Sinn stationéren
(wide-sense stationary - WSS) Zufallsprozesses)h(

os(fp) mittleres Doppler-Leistungsdichtespektrum

U LMS-Schrittweite

H, 1K] Verzerrungsparameter, -koeffizient (Eigeninterferenz), frequenz-
abhangig

v, V[K] Verzerrungsparameter, -koeffizient, frequenzabhangig

PN Signal-Rauschleistungs-Verhéltnis

(o] Verhaltnis von Spiegelsignal-Storleistung zu (skalierter) Nutzsi-
gnalleistung

NG Rauschleistung

T, Tp Verzogerungszeit, Verzogerung des Pfades p

Tmax Maximal zulassige Kanal-StofRantwortlange

lateinische Buchstaben

A, komplexes Signalelement, komplexe Signalamplitude, komple-
xer Spektralkoeffizient, komplexer Amplitudenkoeffizient, kom-
plexe Untertrdgeramplitude zum Abtastzeitpunkt (Zeitindex) i

ALK], All] komplexer Amplitudenkoeffizient an dem Frequenzindex Kk, |
AdK], AjmlK] Real-, Imaginarteil des komplexen Amplitudenkoeffizienten
AilK] Amplitudenkoeffizient zum Zeitindex i an dem Frequenzindex k
AilK] Schéatzwert des Amplitudenkoeffizienten

A'lK] verzerrter Amplitudenkoeffizient

A'lK], A'inlK] Real-, Imaginarteil des verzerrten Amplitudenkoeffizienten

c[n] komplexer Filterkoeffizient

c[n] (LMS-)Schatzwert des komplexen Filterkoeffizienten

C, Copt (optimaler) Filterkoeffizientenvektor (Spaltenvektor)

C( aquivalente Tiefpass-Ubertragungsfunktion des Empfangsfilters
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Gilk] Iéompklexer Filterkoeffizient zum Zeitindex i an dem Frequenzin-
ex

d[n] gewinschtes Filterausgangssignal (Referenzgrof3e)

D Menge der Zeit-Frequenz-Indexpaare (i,k) an Nutzdatentrager-
Positionen

D;[K] Referenzsignal, komplexe Referenzamplitude zum Zeitindex i an
dem Frequenzindex k

D Verzerrungsmatrix

D¢ die Amplitudenverzerrung beschreibende Matrix

Do die Phasenverzerrung beschreibende Matrix

Dg die lineare Skalierung des Nutztragers beschreibende Matrix

D, die 1Q-Verzerrungen beschreibende Matrix

e[n], ept Schatzfehler, Schatzfehler im Optimalpunkt

Ei[K] Fehlersignal zum Zeitindex i an dem Frequenzindex k

f Frequenz

fo Tragerfrequenz

fo Mittenfrequenz

f2e1, f7e0 erste, zweite Zwischenfrequenz

fue Sende-/Empfangsfrequenz

fg Signal-Bandbreite

fg Signal-Grenzfrequenz

fic, fi aquidistanteTragerfrequenz

fg Abtastfrequenz

fq, o untere, obere Grenzfrequenz des Bandpass-Signals

Af Spektralbereich, Frequenzabschnitt

Afg Koharenzbandbreite

g(t) aquivalente Tiefpass-Impulsfunktion

Ok(t), aln] Tragerfunktion der Frequeng f

G(f) Sendefilter-/Impuls-Ubertragungsfunktion

|G(f)|2 Energiedichtespektrum

h(t), h[n] aguivalente Tiefpass-StoRantwort

h(t,t), h(m,n) zeitvariante Kanalimpulsantwort

hy(t), Ry(n) komplexer Dampfungsfaktor des p-ten Ausbreitungspfades

hgp(t) Bandpass-(Kanal-)Stol3antwort

H(f), H(ei2rf ),H[k]
Hgp(f)

H(F.1)

Hilk]

aquivalente Tiefpass-(Kanal-)Ubertragungsfunktion
Bandpass-(Kanal-)Ubertragungsfunktion
zeitvariante aquivalente Tiefpass-(Kanal-)Ubertragungsfunktion

Kanaltibertragungsfunktion zum Zeitindex i an dem Frequenzin-
dex k
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Hilk]
[

J, J[n]
K,

Lt

L¢

- <3

n(t), n[n]
N

N

Np

N[K], N;[K]

ODT T UTDT

(f)

R
r(®), rin], rln]

rgp(t)
Mk k

s(), s[n], 1), s[n]
S0
$1(1), Sx(1)

Srelt)
Sm(t)
sgp(t)
Sp-am(t)
s'(t)

Schatzwert der Kanalubertragungsfunktion

Zeitindex, zeitliche Symbolindizierung

minimum mean-squared error (MMSE), zeit(index-)abhéngig
Frequenzindex

Abstand der Pilottrager in Zeitrichtung, Interpolationsfaktor in
Zeitrichtung

Abstand der Pilottrager in Frequenzrichtung (speziell: nach
Zeitinterpolation), Interpolationsfaktor in Frequenzrichtung

Signalnummer

Signalalphabet (Signalkonstellation) der GroRe M
Anzahl der Koeffizienten eines Transversalfilters
Beobachtungszeitpunkt, Zeitindex

Rauschsignal, zeitabhéngig

DFT-Lange

Menge der natirlichen Zahlen

Lange der Kanalimpulsantwort

Frequenzkomponenten des Rauschsignals, zum Zeitindex i an
dem Frequenzindex k

p-ter Ausbreitungspfad, Verzégerung des zeitdiskreten Pfads
Anzahl der diskreten Ausbreitungspfade

Menge der Zeit-Frequenz-Indexpaare an Pilottrager-Positionen
Kreuzkorrelationsvektor

Gesamtubertragungsfunktion aus Sendefilterung, Kanaltbertra-
gungsfunktion und Empfangsfilterung bei Korrelationsfilteremp-
fang

Kanalautokorrelationsmatrix

aquivalentes (komplexes) Tiefpass-Empfangsignal, im i-ten
Symbolintervall, zum Zeitindex i

Bandpass-Empfangssignal
Elemente der Autokorrelationsmatix

Tiefpass-Sendesignal, komplexe Hullkurve, im i-ten Symbolin-
tervall, zum Zeitindex i

komplexe Tragerschwingung der Frequgradd Tiefpass-Sende-
signal

Quadraturkomponenten nach Filterung im aquivalenten Tief-
passbereich

Quadraturkomponente, Inphase-/Kophasal-Komponente
Quadraturkomponente

reelles Bandpass-Signal

rein amplitudenmoduliertes Bandpass-Signal

verzerrtes aquivalentes Tiefpass Signal
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Ste(t), Sim()
S(), ()
Sk]

Si(f), Sy(f)

Sgel(f)
S'(f)
S'Nutzl,ik]
S'(f)

S(f)
SNsR

u[n]
w(t),win]

yaln]
Y;[K]

Zi[k]
Z'i[K]

Zik]

Real-, Imaginarteil des verzerrten aquivalenten Tiefpass Signals
Spektrum, Spektralfunktion, im i-ten Symbolintervall
frequenzdiskrete Spektralfunktion an dem Frequenzindex |

Spektralfunktion der Quadraturkomponente nach Tiefpass-Filte-
rung

Bandpass-Spektrum
Spektrum des verzerrten aquivalenten Tiefpass-Signals

Gesamtspektrum des verzerrten Nutztragers 1,2 an dem Frequen-
zindex k

Spektrum des reellen Bandpass-Signals fur f> 0
Spektrum des reellen Bandpass-Signals fur f <0
Signal-Gesamtstorleistungs-Verhaltnis
Beobachtungszeit

maximale Zeitdauer des Eingangsprozesses
Symbolintervall, Gesamtdauer des OFDM-Symbols
Abtastperiode

Abtastperiode nach Interpolation

Dauer des Schutzintervalls

Abtastperiode

Dauer des OFDM-Symbols ohne Wiederholung des Schutzinter-
valls (Nutzdauer)

Zeitspanne

Kohéarenzzeit, Korrelationsdauer

Eingangsvektor

(kausale) Rechteck-Fensterfunktion

Impulsantwort

Filterausgangssignal, im i-ten Symbolintervall, zum Zeitindex i
Detektionsvariable, sufficient statistic zum Zeitindex i

komplexe empfangene Untertrageramplitude, Detektionsvariable
zum Zeitindex i an dem Frequenzindex k

komplexe empfangene, verzerrte Untertrageramplitude, Detekti-
onsvariable zum Zeitindex i an dem Frequenzindex k

(verzerrter) Filtereingangsvektor zum Zeitindex i zur Bestim-
mung des Amplitudenkoeffizienten an der Stelle k
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AM Amplituden-Modulation

ARIB Association of Radio Industries and Businesses
ATSC Advanced Television Systems Committee
AWGN additve white Gaussian noise

BB Basisband

COFDM coded orthogonal frequency division multiplexing
C/N carrier-to-noise ratio, Signal-Stérabstand

DA data-aided

DCR direct conversion receiver

DFT diskrete Fourier-Transformation

DTFT discrete-time Fourier transform

DvB Digital Video Broadcasting

DvB-C Digital Video Broadcasting - Cable

DVB-S Digital Video Broadcasting - Satellite

DVB-T Digital Video Broadcasting - Terrestrial

ETS European Telecommunications Standard

ETSI European Telecommunications Standards Institute
FFT fast Fourier transform

FIFO firstin - first out

FIR finite impulse response

HDTV high definition television

HF Hochfrequenz

ICI intercarrier interference
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IDFT inverse diskrete Fourier-Transformation
IQ inphase-quadrature

ISDB-T Terrestrial Integrated Digital Services Broadcasting
ISI intersymbol interference

LMS least mean square

LTV linear time-variant

MA moving average

MMSE minimum mean-squared error

MPEG Moving Pictures Experts Group

NDA non-data-aided

QAM Quadratur-Amplituden-Modulation

OFDM orthogonal frequency division multiplexing
PAM Puls-Amplituden-Modulation

PRBS pseudo random binary sequence

SAW surface-acoustic-wave

SER symbol error rate, Symbolfehlerrate

TS transport stream

TV television

us uncorrelated scattering

WSS wide-sense stationary

WSSUS wide-sense stationary uncorrelated scattering

ZF zero forcing
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