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1 Einleitung

1.1 Allgemein

Einer der vielversprechendsten Kandidaten fiir die vierte Generation mobiler Kommuni-
kationssysteme ist die OFDM!-Ubertragungstechnik. Sie bietet, gegeniiber anderen Breit-
bandtechniken, einfache und leicht zu implementierende Strukturen. Zudem wird sie dem
Ziel, einen Informationszugang mit Hochgeschwindigkeit jedermann verfiighar zu machen,
vollends gerecht.

Als Mehrtrigersystem teilt es die verfiighare Bandbreite in eine Menge von schmalen Un-
tertridgern auf, die getrennt moduliert werden. Dabei nutzt man die Orthogonalitét von
Sinuswellen mit gleicher Grundfrequenz aus um das Spektrum so dicht wie mdglich zu
besetzen. Die Untertrdger beeinflussen sich also nicht gegenseitig. Zudem ldsst sich, wie
wir spéter noch zeigen werden, die Modulation aller Tréger sehr einfach iiber die schnelle
Fouriertransformation durchfiihren.

Seine besondere Stérke spielt diese Technologie in frequenz-selektiven Kanélen aus. In
diesen ist die Dampfung und die Verzogerung von der Frequenz abhéngig. Diese Effekte
werden durch Mehrwegeausbreitung verursacht. Wahrend Einzeltrigersysteme mit breiten
Trigern aufwendige Echokompensationen durchfiihren, beschriankt sich die Schitzung und
Korrektur von Kanaleinfliisssen bei OFDM auf einen multiplikativen Faktor je Tréger. Da-
bei gehen wir davon aus, dass die Untertrdger jeweils sehr viel schmaler als die gesamte
Bandbreite sind. Dann kann man davon ausgehen, dass ein Tréger nur zusammenhéngend
geddmpft und verzogert wird.

Dennoch gibt es auch einen Nachteil. Die Systeme sind sehr empfindlich gegeniiber Zeit-
und Frequenzverschiebungen. Hier muss man teils komplexe Synchronisationsalgorithmen
verwenden. Dabei gibt es zwei Ansétze: die sogenannten blinden Verfahren und die daten-
basierten Verfahren. Die Ersten versuchen, den OFDM-Empfénger ohne spezifische Kennt-
nis vom gesendeten Signal zu synchronisieren. Z.b. kann man hier die zyklische Erweite-
rung (mehr dazu spéter) ausnutzen. In dieser Arbeit werden nur datenbasierte Verfahren
vorgestellt. Diese fligen gezielt bekannte Informationen in das gesendete Signal ein. Der
Empfianger sucht diese und synchronisiert sich mit Hilfe dieser Daten.

Die Studienarbeit ist wie folgt aufgebaut. Zuerst wird eine allgemeine Einfiihrung in
OFDM-Systeme gegeben und im speziellen das benutzte mathematische Modell beschrie-
ben. Dabei werden auch die verschiedenen auftretenden Probleme bei der OFDM-Ubertragung
erfasst. Im zweiten Kapitel folgt eine kurze Einfithrung in die Aufgaben der Synchronisie-
rung. Das dritte Kapitel beschreibt GNU Radio. Es stellt die Prinzipien vor und fiihrt

! Orthogonal Frequency Division Multiplexing
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Abbildung 1.1: Aufbau eines OFDM-Rahmen

teilweise in die Details der Software ein. Abgerundet wird das Kapitel mit einem Beispiel.
Im vierten Kapitel befassen wir uns mit der Zeitsynchronisierung. Zwei Algorithmen wer-
den vorgestellt. Sie werden mathematisch definiert und in eigenen Worten beschrieben.
Mégliche Implementierungsformen mit GNU Radio werden aufgefiihrt. Mit den durchge-
fithrten Simulationen wird versucht, die Eigenschaften der Algorithmen zu erfassen und sie
miteinander zu vergleichen. Das fiinfte Kapitel beinhaltet die Vorstellung zweier Frequenz-
synchronisierungsalgorithmen. Auch sie werden detailliert beschrieben und mégliche GNU
Radio-Implementierungen présentiert.

1.2 Systembeschreibung

Zuerst kommt eine kurze Beschreibung des allgemeinen Aufbaus einer OFDM-Ubertragung.
Dabei wird von einer datenbasierten Synchronisierung ausgegangen, die die Nutzdaten in
Rahmen (Abb. 1.1) einteilt und Informationen am Anfang, oder ggf. auch an anderen
Positionen, hinzufiigt. Es werden immer komplette Rahmen iibertragen, die aus einer fi-
xen Anzahl von Blocken bestehen. Diese wiederum bestehen aus einer festen Anzahl an
Abtastwerten.

Sei N die Zahl der Untertriger und Z sei die Menge der benutzten Untertriger. Die Méch-
tigkeit der Menge Z ist Ny = |Z|. Zu jedem OFDM-Block gibt es einen Vektor der Lénge
N mit Informationssymbolen. Die Symbole liegen als komplexe Zahlen vor und reprisen-
tieren Punkte im Signalraum, z.B. aus den PSK- oder QAM-Konstellationen. Unbenutzte,
virtuelle Untertriger setzen wir zu Null. Die Elemente des Vektors des i-ten Blocks seien
definiert als

Sk € C, falls k € 7

Sh =0 sonst }Vk:O...N—l. (1.1)

Dann seien

N-1 .
si(k) = { SN LS nexp(j2nkn/N), falls =N, <k <N —1 L9

0, sonst

die Abtastwerte des i-ten OFDM-Blocks, wobei IV, die Lénge des zyklischen Prifix angibt.
Aus dem Vektor wird eine Folge von Abtastwerten. Dabei entspricht der Blockabschnitt fiir
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Abbildung 1.2: Struktur eines OFDM-Blocks
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Abbildung 1.3: Mehrwegeausbreitung des Sendesignals

0 <k < N —1 der inversen diskreten Fouriertransformation, die sich besonders vorteilhaft
mit dem FFT-Algorithmus berechnen lisst.

Die ersten N, Abtastwerte sind das zyklische Préfix (Abb. 1.2). Sie sind identisch zu den
letzten N, Werten aus dem DFT-Fenster. Durch diese Erweiterung verringert man den
Einfluss der Mehrwegeausbreitung. Werden némlich mehrere Blocke in Kanélen mit Ge-
déchtnis unmittelbar hintereinander gesendet, so breitet sich das Signal auf verschiedenen
Pfaden aus. Auf einigen dieser Pfade legt es moglicherweise einen lingeren Weg zuriick
(s. Abb. 1.3). Im Empfanger iiberlagern sich dann mehrere Kopien desselben Signals, aber
unterschiedlich gedampft und verzogert. Die Lange des Préfix ist ein Designparameter des
Systems und bestimmt die maximal akzeptierbare Kanalimpulsantwortldnge. Das Fenster
fiir die Riicktransformation legt man im Empfénger idealerweise nur iiber den Teil, der
nicht durch einen vorherigen Block gestort ist.

Das iibertragene Basisband-OFDM-Signal im Zeitbereich setzt sich aus den verschiedenen
Blocken, die spéter ihrerseits in Rahmen gruppiert werden, zusammen:

s(k) = si(k —i(N + N,)). (1.3)
i
Beim empfangenen Signal beriicksichtigen wir noch den Kanaleinfluss. Sei h(n) die ab-
getastete Kanalimpulsantwort bei Mehrwegeausbreitung auf dem Ubertragungsmedium.
Ferner bezeichne L die Lénge der Impulsantwort. Gleichung 1.4 entspricht der Faltung des
Sendesignals mit der Impulsantwort.



8 KAPITEL 1. EINLEITUNG
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Abbildung 1.4: Zeitverzogerung des empfangenen Signals

L-1

y(k) = 3 h(n)s(k - n) (14)

n=0

Zusitzlich reprisentiere w(n) einen Rauschprozess mit {w(n)|n € N} ~ SCN(0,02). Au-
fserdem sei die Ankunftszeit des Signals beim Empfinger unbekannt. Die Unbestimmtheit
der Ankunft modellieren wir durch die Zeitverschiebung An € N* (Abb. 1.4). Dabei be-
riicksichtigen wir nur Verschiebungen als Vielfaches des Abtastabstands und nehmen an,
dass der restliche Anteil als Phasenverschiebung von der Kanalschitzung korrigiert wird.
Diese Effekte fliefien in die Gleichung 1.5 ein.

Im Sender wird das digitale Signal iiber Digital-Analog-Wandler in ein analoges Signal
umgesetzt. Umgekehrt setzen Analog-Digital-Wandler das empfangene analoge Signal in
ein digitales Signal um. Auf beiden Seiten werden die Wandler mit einer festen Taktfrequenz
betrieben, weiter Abtastfrequenz genannt.

Nun ist es bei realen Taktquellen nicht zu vermeiden, dass zwei unterschiedliche Quellen
nicht exakt dieselbe Frequenz generieren. Eine Divergenz zwischen den Abtastfrequenzen
im Sender und Empfanger fiihrt zu weiteren Verzerrungen des empfangenen Signals. In Ab-
bildung 1.5 ist dieser Sachverhalt genauer dargestellt. Das abgetastete empfangene Signal
wird zeitlich gesehen scheinbar expandiert (Abb. 1.5d) bzw. komprimiert. Es ergibt sich
eine steigende Verzogerung (Abb. 1.5b) der empfangenen Abtastwerte gegeniiber den aus-
gesendeten (Abb. 1.5¢). Ein Block Signalwerte der Lange M im Sender resultiert in einem
Block mit M + 1 Werten im Empfinger, wobei M vom Versatz der Taktquellen abhéngt.
Analog gilt auch, dass der empfangene Block gegebenenfalls um einen Wert kiirzer ist, je
nachdem, welche Taktquelle eine hohere Frequenz erzeugt.

Die Verzerrung durch einen Versatz der Abtastfrequenzen findet sich nicht im vorgestell-
ten Modell wieder. Im Allgemeinen reicht eine Betrachtung unter der Annahme, dass die
Takte synchronisiert sind. Die Simulation, die in einem spéteren Kapitel vorgestellt wird,
beriicksichtigt aber den Versatz.

Desweiteren existiere eine Frequenzverschiebung ¢ des Signals (siehe Abbildung 1.6), nor-
miert auf den Untertrigerabstand, die sich z.B. durch Fertigungsungenauigkeiten oder den
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Abbildung 1.5: Nicht ideale Abtastung

Temperaturdrift der lokalen Oszillatoren fiir die Zwischenfrequenzen erkldren ldsst. Der
Versatz der Frequenzen fiihrt dazu, dass die Mittenfrequenz des OFDM-Bands, und so-
mit auch die Mittenfrequenzen sdmtlicher Untertréger, zwischen Sender und Empfinger
gegeneinander verschoben sind.

Insgesamt stellt sich das empfangene, abgetastete Signal dann dar als

r(k) = y(k — An) exp(j2mok/N) + w(k). (1.5)

Frequenzverschiebung 1.5

bbbt
AR

gesendet empfangen

Abbildung 1.6: Normierte Frequenzverschiebung empfangenen Signals
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2 Aufgaben der Synchronisierung

Die Synchronisierung eines OFDM-Systems kann allgemein in zwei separate Bereiche ein-
geteilt werden: die Zeit- und die Frequenzsynchronisierung. Dabei trifft man hiufig auf
denselben Aufbau.

Empfangssignal - s/p

- FFT |

»| Zeitsync. Freqg.sync. > NCO

Abbildung 2.1: Typische Synchronisierungsstufe

Zuerst detektiert der Zeitsynchronisierungsalgorithmus das Signal. Die geschitzte Position
teilt er dem Seriell-zu-Parallel-Konverter mit (S/P im Bild), welcher einen Vektor entspre-
chend der Rahmenlénge aus dem Datenstrom entnimmt. Diesen Vektor benutzt nun der
Algorithmus fiir die Frequenzsynchronisierung um ein Fehlersignal, welches proportional
zur auftretenden Frequenzverschiebung ist, zu erzeugen. Mit diesem Signal, das die Abwei-
chung charakterisiert, wird ein digitaler Oszillator angesteuert, der hieraus ein Signal mit
einer Frequenz proportional zur Abweichung generiert. Mischen wir nun den Vektor mit
dem Ausgang des Oszillators, korrigieren wir so die Frequenzverschiebung. Die anschlie-
kende FFT transformiert den Vektor in den Frequenzbereich.

Selbstverstandlich gibt es auch andere Optionen zum Aufbau der Empfingerstrukturen.
Diese sind jedoch meist dquivalent und unterscheiden sich lediglich in der Implementie-
rungsform des gewéhlten Algorithmus.

2.1 Zeitsynchronisierung

Das Ziel dieser Synchronisierungsstufe ist, beim Empfinger im Zeitbereich ein Fenster
der Lénge N passend iiber den Blocken des empfangenen Signals zu positionieren. Der
entstehende Vektor wird dann weiter verarbeitet. Bei den vorgestellten Algorithmen grup-
pieren wir, wie bereits frither angedeutet, die OFDM-Blécke in Rahmen. Jeder Rahmen
bekommt ein oder mehrere Priambelblécke vorangesetzt. Die Algorithmen positionieren
das Empfangsfenster moglichst genau iiber der Praambel. Die Position der Fenster fiir die
Datenblocke leiten wir relativ von der Position des Praambelblocks ab.

11
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Der ideale Zeitpunkt soll nun genauer definiert werden, da er im néchsten Kapitel 6fters
erwihnt wird. Dieser Zeitpunkt wird von den Algorithmen geschétzt. Prinzipiell héngt
seine genaue Position von der Implementierung ab. Z.b. kann er sowohl das Ende auch als
den Anfang des Fensters, das iiber die Priambel gelegt wird, kennzeichnen. Im Folgenden
wird, falls nicht anders erwdhnt, der ideale Zeitpunkt als Beginn des Fensters betrachtet.
Der Zeitpunkt ist optimal falls er das Verhéltnis der Signalleistung zur Rauschleistung
maximiert. Das Fenster sollte so iiber die Pridambel gelegt werden, dass moglichst keine
Storungen durch vorhergehende Blocke auftreten. Am besten geeignet ist hierfiir der erste
Punkt, der nicht mehr zum zyklischen Prifix gehort. [MSM99| entnehmen wir ausserdem,
dass alle Zeitpunkte, die in den Bereich des ungestorten zyklischen Préfix fallen, als ideal
zu betrachten sind.

2.2 Frequenzsynchronisierung

Bei einem realen System treffen wir immer auch auf andere Storungen ausser dem allgegen-
wartigen Rauschen. Man kann davon ausgehen, dass fast immer eine Frequenzverschiebung
zwischen Sende- und Empfangssignal besteht, zumindest solange die Hardware nicht aufein-
ander abgestimmt wurde. Dieser Versatz ist z.B. durch die Ungenauigkeiten und moglichen
Instabilitdten der lokalen Oszillatoren begriindet.

Nehmen wir an, die Verschiebung sei durch ¢ beschrieben, und sie sei auf den Untertréger-
abstand B/N normiert, wobei B die gesamte Bandbreite ist. Wir konnen ¢ in zwei Teile
aufsplitten:

p=0+n (2.1)
den gebrochenen Anteil n mit —0.5 < n < 0.5, € R und den ganzzahligen Anteil 6 € Z.

Die Verschiebung 7 zerstort die Orthogonalitdt zwischen den FEigenfrequenzen der FFT
und den Tragern des Empfangssignals. Vor der Dekomposition des Zeitsignals in seine
Trigeranteile stellen wir demnach die Koinzidenz der Sender- mit den Empfangstrégern
durch Korrektur von 7 wieder her. Dies geschieht durch Multiplikation der Abtastwerte
mit einer komplexen Exponentialfunktion. Die auftretende Disambiguitdt beziiglich der
Trager wird nun durch 8 ausgedriickt. Sie wird nach der FF'T durch zyklische Rotation des
transformierten Vektor berichtigt.



3 GNU Radio

Weiterer Bestandteil der Studienarbeit ist es, die vorgestellten Algorithmen als Anwendung
mit Hilfe des GNU Radio Projekts zu erstellen. In diesem Kapitel wird das grundlegende
Konzept von GNU Radio vorgestellt. In den Kapiteln iiber die Algorithmen stellen wir
Ideen zur Realisierung dieser mit GNU Radio vor.

3.1 Was ist es?

GNU Radio ist ein Open Source-Projekt unter der GPL'. Es stellt dem Entwickler von
Software-Defined-Radio-Anwendungen (kurz SDR) eine flexible Architektur zur schnellen
Erstellung und Evaluierung von Konzepten zur Verfiigung. Da die Programmentwicklung
in Python, einer einfach zu erlernenden Skriptsprache, geschieht, kann man unkompliziert
neue Ideen ausprobieren. Dennoch hat GNU Radio eine ausreichende Performanz um die
meisten Anwendungen in Echtzeit auszufiithren. Hierzu wird die gesamte Signalverarbeitung
in C++ geschrieben.

Das GNU Radio-Projekt besteht aus zwei Komponenten. Das ist erstens das Framework
und zweitens eine Sammlung von Implementierungen von Signalverarbeitungsblécken, wei-
terhin auch kurz DSP-Blocke (Digital Signal Processing) genannt.

3.2 Vorstellung des Frameworks

Mit dem Framework modelliert man Datenfliife zwischen Einheiten. Es beinhaltet alle
notigen Werkzeuge, um diese Modelle zu schreiben und auszufiihren. Die Grundstruk-
tur des Modells ist ein Graph. Er ist azyklisch und gerichtet, darf also keine Schleifen
aufweisen und Verbindungen zwischen Knoten besitzen eine Richtung (Abb. 3.1). Jeder

LGNU General Public License

Abbildung 3.1: Beliebig komplizierter Signalfluftgraph

13
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O

GNU Radio __---»4 GNU Radio
Block o Block

O

C++ Klassenobjekte

Abbildung 3.2: GNU Radio Blécke mit Signalverbindung

Knoten ist eine Einheit die Daten transformiert. In GNU Radio nennt man dies einen
“Block” (Abb. 3.2). Jeder Block hat Ein- und Ausgénge, deren Beschreibung in seinen
beiden IO-Signaturen enthalten ist. Die Ein- und Ausginge werden in GNU Radio Ports
genannt. Jeder Port besitzt eine spezifische Breite, die in Anzahl von Bytes angegeben
wird. Die Datentransformation im Knoten ist beliebiger Natur. Sie kann linear oder nicht-
linear, gedichtnisbehaftet- oder -los usw. sein. Quellen und Senken sind in diesem Modell
elementare Blocke, die entweder keinen Ein- beziehungsweise keinen Ausgang besitzen.

Die Blocke sind in zwei Unterkategorien einzuteilen. Es gibt hierarchische Blocke. Sie sind
aus beliebig vielen Blécken zusammengesetzt. Und es gibt Terminalblocke, die ihre Trans-
formation algorithmisch definieren. Diese werden auch DSP-Blocke genannten, da sie die
Algorithmen zur digitalen Signalverarbeitung unmittelbar implementieren. Terminalbl6cke
werden mit C++ beschrieben, wéhrend hierarchische Blocke im Moment nur in Python
sinnvoll definiert werden kénnen. Mit diesen beiden Kategorien erlaubt es das Framework,
Graphen als Bédume zu beschreiben (Beispiel in Abb. 3.2). Der eigentliche Graph wird er-
zeugt, indem dessen Baum quasi platt gedriickt wird. Dabei sind die hierarchischen Blocke
die Knotenpunkte des Baums und die Terminalblécke seine Blatter.

hierarchischer Block
/ N

/[ DSP 3\
}‘ +—=] Senke

Quelle p——=0O
\E Senke [T

AN J

Abbildung 3.3: Beispiel hierarchisch aufgebauter Graph



3.2. VORSTELLUNG DES FRAMEWORKS 15
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Abbildung 3.4: Hierarchie der GNU Radio Blocke

3.2.1 Hierarchische Blocke

Die hierarchischen Blécke sind eine Komposition aus anderen Blocken, gegebenenfalls auch
wiederum aus hierarchischen Blocken. Intern werden Verbindungen zwischen den Blécken
untereinander und zu den Ports des hierarchischen Blocks definiert. Extern gibt es fiir
Anwendungen keinen Unterschied zu einem Terminalblock. Fiihrt man ein Modell aus,
ersetzt das Framework hierarchische Blécke durch die Instantierungen der internen Blécke
und 16st alle Verbindungen nach aussen passend auf. Es ensteht somit kein Overhead durch
diese Blocke.

3.2.2 Terminalbl6cke

Die zweite Kategorie stellen die Terminalblécke. Die Datentransformation in ihnen wird als
C++-Algorithmus definiert. Dafiir gibt es ein abstraktes Interface das jeder Block haben
muss. Es ist in der Klasse gr block, die Basis jedes Terminalblocks sein muss, spezifiziert.
In der Klassenhierarchie der Blécke in Abb. 3.2.2 befindet er sich neben der Basis der
hierarchischen Blocke. Ein einfacher Block muss IO-Signaturen angeben und zwei virtuelle
Funktionen implementieren. Dies sind general work() und forecast(). In der ersten von
beiden wird der Algorithmus definiert. Das Framework ruft die Funktion mit Informatio-
nen zum Speicher fiir die Ports, wie z.B. Adresse und Menge des verfiighbaren Speichers
auf. Zu den Speichern folgt spiter eine kurze Erklarung. Der Algorithmus kann Elemen-
te konsumieren, indem er consume() benutzt, und produzieren, indem er Werte in die
Ausgangsspeicher schreibt und deren Anzahl zuriickgibt.

Uber forecast() erfragt das Framework Schitzungen fiir die Anzahl benédtigter Eingabe-
elemente bei vorgegebener Anzahl von Ausgabeelemente. So kénnen gegebenenfalls mehr
Eingabeelemente gesammelt werden bevor der Algorithmus aufgerufen wird und mogli-
cherweise ohne zu arbeiten zuriickkehrt, weil ihm nicht ausreichend Daten zur Verfiigung
stehen.
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Abbildung 3.5: Implementierung eines einfachen simulierten Kanals

[

Fiir die hdufigsten Anwendungsfille liefert das Framework erweiterte Basisklassen mit. Das
sind gr_sync_ block, gr_ sync_decimator und gr sync_interpolator (s. Abb. 3.2.2). Sie
entsprechen Transformationen mit den Ubersetzungsverhiltnissen 1:1, N:1 und 1:N, wobei
N eine ganze Zahl ist. Die Funktionen general work() und forecast() sind implementiert.
So muss man nur noch die neue Funktion work() implementieren. In dieser werden keine
Elemente mehr konsumiert. Dies erledigen die erweiterten Basisklassen automatisch an
Hand des festgelegten Ubersetzungsverhiltnisses.

3.2.3 Laufzeitsystem

Wie bereits erwihnt, liefert das Framework auch die Werkzeuge um die Modelle auszufiih-
ren. Vor der Ausfithrung erfolgt erst der Analyse- und Initialisierungsschritt. Der Graph
wird auf seine Richtigkeit iiberpriift, also dass er tatséchlich azyklisch ist und alle Ports
verbunden sind. Danach wird er quasi platt gedriickt. Sdmtliche Hierarchien werden auf-
gelost. Das Produkt ist ein flacher, azyklischer und gerichteter Graph. Nun werden fiir
alle Verbindungen die Zwischenspeicher angelegt. Fiir jeden Ausgangsport gibt es einen
Speicherbereich. Uber besondere Tricks mit der Memory Management Unit im Computer
erzeugt das Framework zyklische Speicher und ordnet sie den Ports zu. Jeder Eingangs-
port erhélt Lesezugriff auf den Ausgangsspeicher, mit dessem Port er verbunden ist. Sind
mehrere Einginge mit einem Ausgang verbunden, existiert nur ein Speicher. Dies ist be-
sonders effizient, da keine Daten verdoppelt werden miissen. Und insbesondere erleichtert
dieses Vorwissen die Synchronisierung der Blocke untereinander. Denn Elemente werden
erst freigegeben, wenn auf jeden Fall jeder Nachfolgeblock sie gelesen bzw. konsumiert hat.

3.2.4 Beispiel: Simulation eines statischen Kanals

Es wird beispielhaft gezeigt wie man einen Block implementiert, der einen einfachen Uber-
tragungskanal simuliert. Dabei werden drei Einfliife beriicksichtigt. Erstens die statische
Mehrwegeausbreitung, zweitens eine Frequenzverschiebung und drittens eine einfache Rausch-
quelle. Abbildung 3.2.4 zeigt den schematischen Aufbau mit den internen Blécken und den
Ports.

Die Mehrwegeausbreitung wird durch einen FIR-Filter mit komplexwertigen Filterkoef-
fizienten modelliert. Die Koeffizienten sollen von einem beliebigen Kanalmodell berech-
net worden sein. Dies kann z.B. ein Rayleigh-Fading-Modell sein. Auf die Generierung
wird hier nicht weiter eingegangen. Der benétigte GNU Radio-Block hat den Namen
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gr.fir_filter ccc. Die Endung ccc gibt an, dass Eingangs-, Ausgangssignal und die Fil-
terkoeffizienten komplexwertig sind.

Die Modulation des eingehenden Signals mit einer Sinuswelle modelliert die gewiinschte
Frequenzverschiebung. Dazu wird ein Sinussignal fester Frequenz mit dem eingehenden Si-
gnal multipliziert. Die GNU Radio-Blécke dafiir sind gr.sig source_ ¢ und gr.multiply cc.
Auch hier geben die Endungen an, dass die Ein- und Ausginge komplexe Werte erwarten
beziehungsweise produzieren.

Zum Schluf wird der Ausgang einer einfachen Rauschquelle mit Gauf-Verteilung hinzu ad-
diert. Der Block gr.noise_ source_ c erzeugt ein gaufs-verteiltes Zufallssignal. Mit gr.add_cc
wird dies zum Datensignal hinzugefiigt.

Die Implementierung trigt den Klassennamen “simple_channel”. Sie ist als ein hierarchi-
scher Block in Python definiert. Thre Initialisierungsparameter sind die RMS-Amplitude
der Rauschquelle, die Frequenzverschiebung auf die Abtastfrequenz normiert und die Ko-
effizienten fiir den FIR-Filter. Die Signatur der Ein- und Ausgangsports ist identisch. Dem
Framework wird iiber die Signaturen mitgeteilt, dass es mindestens einen Port, und maxi-
mal einen Port fiir je Aus- und Eingang gibt. Also muss jeder Port unbedingt verbunden
sein. Die Datenbreite entspricht der Bytegréfie von komplexen Werte.

Nach den Instantierungen und Initialisierungen der internen Blocke werden die Verbin-
dungen hergestellt. Dazu stellt die Basisklasse fiir hierarchische Blocke eine entsprechende
connect-Funktion zur Verfiigung. Die Implementierung in Python ist nachfolgend ange-
fiihrt.

class simple_channel(gr.hier_block2):
def __init__(self, noise_rms, frequency_offset, channel_coefficients):
gr.hier_blockQ.__init__(self, "simple_channel", # Blocktype Identifier
gr.io_signature(l,1,gr.sizeof_gr_complex), # incoming
gr.io_signature(l,1,gr.sizeof_gr_complex)) # outgoing

# for example channel coefficients = [0.5+0.1j, 0.2-0.01j]
multipath_sim = gr.fir_filter_ccc(l, channel_coefficients)

# frequency_offset normalized to sampling frequency
# amplitude = 1.0, DC offset = 0.0

offset_src = gr.sig_source_c(1l, gr.GR_SIN_WAVE, frequency_offset, 1.0, 0.0)

mix = gr.multiply_cc()

# noise_rms -> var(noise) = noise_rms**2
noise_src = gr.noise_source_c(gr.GR_GAUSSIAN, noise_rms/sqrt(2))
add_noise = gr.add_cc()

# describe signal paths
self.connect(self, multipath_sim) # incoming port
self.connect (multipath_sim, (mix,0))
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self.
self.
self.
self.

connect (offset_src, (mix,1))
connect (mix, (noise_add,0))
connect (noise_src, (noise_add,1))
connect (noise_add, self)

# outgoing port



4 Zeitsynchronisierung

4.1 Schmidl & Cox Algorithmus

4.1.1 Vorstellung

In [SCI7| beschreiben die beiden Autoren Timothy Schmidl und Donald Cox einen Algo-
rithmus zur Zeitsynchronisierung von OFDM-Systemen, der auf der Beobachtung fuft, dass
identische Blocke aus Abtastwerten bei der Ubertragung in einem quasistationiren Kanal,
der vereinfacht als LTI-Kanal betrachtet werden kann, gleichermafen gestort werden. Die
identischen Blocke sind auch nach dem Kanal ann&hernd gleich.

Fiigt man, wie bei den Daten-OFDM-Blécken, das zyklische Préfix zur Abschwichung
von Storungen durch Mehrwegeausbreitung an, wirken fast alle Storungen, bis auf das
Rauschen, im quasistationdren Fall gleichermafen auf die identischen Abschnitte. Unter
Ausnutzung dieser Eigenschaft haben die Autoren eine Metrik definiert, die nach einer
periodischen Struktur im Empfangssignal sucht.

4.1.2 Senderseite

Thr Algorithmus setzt einen Block mit zwei identischen Halften als Praambel (siehe Abbil-
dung 4.1) vor jeden OFDM-Rahmen. Der Empfénger berechnet die Schmidl & Cox-Metrik
und sucht mit Hilfe dieser den idealen Abtastzeitpunkt. Um eine Riickgewinnung des Si-
gnals ohne Verluste durch Interferenzen zu gewihrleisten, muss der geschétzte Zeitpunkt
innerhalb des Bereichs liegen, der nicht durch ein vorher gesendetes Signal gestort wird.
Durch die Mehrwegeausbreitung werden die gesendeten Abtastwerte ,yverschmiert®. Die
ersten Abtastwerte im zyklischen Prifix der Praambel werden durch verzogerte Werte des
vorhergehenden Blocks iiberlagert. Die Lénge des Bereichs, indem eine verlustlose Riickge-
winnung moglich ist, weil er nur aus Uberlagerungen desselben Blocks besteht, entspricht
gerade der Differenz des zyklischen Préfix und der lingsten anzunehmenden Verzégerung
eines Signalpfades, L. Entspricht 0 dem Beginn des Blocks ohne Prifix, so sind Zeitpunkte
im Intervall (—N, + L, 0] als ideal zu betrachten.

CP A A

Abbildung 4.1: Priambel im Zeitbereich
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Fiir die Praambel s, (k) gilt
Sp (k) = sp (k+N/2) Yk=0.N/2—1 (4.1)

beziehungsweise
spp =[Anj2  Any2]. (4.2)

Prinzipiell ist die Modulation der Untertréger nicht relevant. Die Autoren schlagen vor, die
Symbole aus der QPSK-Konstellation oder einer Untermenge des 64-QAM-Signalsraums zu
wahlen, wobei die Amplitude so gewéhlt sein soll, dass die Energie der Blocke gleich mit der
von voll besetzten Blocken ist. Sei Z,, C 7 die Menge der Untertrager mit geradzahligem
Index. Die Abbildung

La(k)  [0.N,/2) — T, (43)

sei bijektiv. Sie ist eine eindeutige Zuordnung auf die geradzahligen Untertréger. Im Fre-
quenzbereich hat die Praambel die Form

Spik =X1n€C, k=1I,(n) Vn=0..N,/2-1

Spik =0 keI\Z,. (44)

Sie erstellt man einmalig, z.B. beim Entwurf des Systems. Dazu generiert man N/2 kom-
plexe Symbole X ,, mit einem Zufallsgenerator, z.B. aus der Menge

Xl,'n € {+1+j>+1_j>_1+]7_1_j}

Dann verfihrt man weiter wie bei einem Datenblock. Die N/2 Symbole werden auf die
geradzahligen Untertrager verteilt. Die restlichen Untertriger werden zu Null gesetzt. Nach
der IFFT erhélt man einen Block Abtastwerte mit der gewiinschten Figenschaft und fiigt
das zyklische Prifix vorne an.

4.1.3 Empfangsseite

Nun zum Empféanger. Sei r(d) das empfangene Signal, dann berechnen wir

N/2—-1
P(d)= > r*(d+n)r(d+N/2+n) (4.5)
n=0
und
N/2—1
R(d)= > [|r(d+n+N/2)? (4.6)
n=0

wobei (.)* die komplexe Konjugation bezeichnet. Die Metrik nach [SC97]
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Abbildung 4.2: Grafische Darstellung der Schmidl & Cox-Metrik

nimmt Werte zwischen 0 und 1 an. Sie erreicht ihr Maximum gerade bei Koinzidenz der
beiden Halbblécke. Sei d,p; der optimale Zeitpunkt, dann gilt unter Vernachlissigung aller
Storungen beispielhaft

r(dopt + 1) =1(dopt + 1+ N/2) Vn=0.N/2—1. (4.8)
Somit vereinfacht sich Gleichung (4.5) zu

N/2-1
P(dopt) = Z |r(dopt + n)|2 = R(dopt) (4.9)
n=0

und es gilt
M (dopt) = 1. (4.10)

Durch das zyklische Préfix gilt dies aber auch fiir dopr — Ny < d < dgpe. Es ensteht ein
Plateau dessen Ende dem idealen Zeitpunkt entspricht. Die Funktion ist in Abbildung 4.1.3
skizziert. Durch die additive Uberlagerung mehrerer Signalpfade im Empfinger reduziert
sich die Plateauldnge. Zudem wurde in [SC97| gezeigt, dass die Plateauh6he vom Signal
zu Rausch-Verhiltnis abhéngt. Des weiteren verformen Abweichungen von der Annahme
der Quasistationaritit des Kanals das Plateau.

4.1.4 Plateau-Erkennung

Zur Erkennung des Plateaus wurden in [SC97] zwei Vorschlége gemacht. Bei beiden Verfah-
ren wendet man zuerst einen Schwellwert auf die Metrik an. Werte unterhalb der Schwelle
werden nicht beachtet.

Nun kann man z.b. einfach nach dem Maximum innerhalb eines Fensters der Linge N
suchen und dieses Fenster {iber die Metrik bewegen. Die Maximumssuche sollte nur Werte
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Abbildung 4.3: Zum Plateau der Metrik

iiber dem Schwellwert beachten. So finden wir in den meisten Fillen einen Punkt innerhalb
des Plateaus. Ein Punkt sollte als (lokales) Maximum erkannt werden, wenn im Abstand
von N/2 Abtastwerten um ihn herum kein groferer Wert existiert und der Wert des Punkts
grofer Null ist.

Wird das Fenster auf Grund eines falsch geschitzten Zeitpunkts ausserhalb des idealen
Bereichs platziert (der am wenigsten gestorte Bereich ist ideal), so sinkt das Verhéltnis der
Signalleistung zur Storleistung dadurch. Bei schwachem Nutzsignal verschlechtern Fehl-
schitzungen die Situation unnétig.

Viel robuster ist der zweite Vorschlag der Autoren. Sie suchen erst nach dem Maximum.
Dann finden sie die 90%-Punkte links und rechts vom Maximum, die 90% der Amplitude des
Maximums aufweisen. Der geschitzte Zeitpunkt ist dann der Mittelpunkt dieses Intervalls.
Mit diesem Vorgehen findet man wahrscheinlicher einen Zeitpunkt innerhalb des Plateaus.

4.1.5 Rekursive Form

Betrachten wir die Gleichungen 4.5 und 4.6. Diese lassen sich in eine rekursive Form brin-
gen.

P(d+1) = P(d) +r*(d+ N/2)r(d + N) — r*(d)r(d + N/2) (4.11)
R(d+1) = R(d) + |r(d + N/2)|> — |r(d)|? (4.12)

Der typische Anwendungsfall in praktischen OFDM-Systemen ist die sukzessive Berech-
nung der Metrik. Sie wird durch die neue Form der Gleichungen enorm beschleunigt. Die
Anzahl der Operationen pro neuem Metrikwert reduziert sich stark. Dies ist ein grofser
Vorteil gegeniiber den anderen vorgestellten Algorithmen. Der Nachteil ist jedoch ein ge-
gebenenfalls hoheres Quantisierungsrauschen durch die schlechtere Konditionierung des
Problems.

4.1.6 GNU Radio Implementierung

Mit der GNU Radio-Architektur lasst sich die Metrik mit den Standardblocken aus der
Bibliothek einfach konstruieren (Abb. 4.4).
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z V2= conj 9(%% FIR = |-
in ) (=< out]
I — FIR X)

taps = (1,1, ..., 1) N/2-mal

Abbildung 4.4: Darstellung einer moglichen Umsetzung mit GNU Radio

Dazu wird das Eingangssignal zuerst verzogert. Dies entspricht dem Block ,z~V* in Ab-
bildung 4.4. Eigentlich kopiert dieser Block das Signal nur 1:1, teilt aber bei seiner Initia-
lisierung dem Framework mit, dass einige Nullen anfangs in seinen Ausgangsspeicher zu
laden sind.

Die verzogerte Signalkopie wird dann komplex konjugiert und anschliefsend mit dem Ori-
ginal multipliziert. Als Ausgabe erhalten wir das Zwischenprodukt

r*(d — N/2)r(d).
Gleichung 4.5 wird umgeschrieben zu

—N/2+1
Pd)= > r*(d—N/2+n)r(d+n)
n=0
um realisierbar zu sein, sodass nun im Prinzip auf das Zwischenprodukt eine Kurzzeitinte-
gration angewendet wird. Dies erledigt der FIR-Filter. Seine Filterkoeffizienten sind N/2
Einsen. Den Abschluss des oberen Zweiges bildet die Berechnung des Absolutquadrats der
Summe.

Im unteren Zweig lassen wir das Absolutquadrat der Eingabe berechnen. Es wird ebenfalls
aufsummiert. Wir erhalten als Zwischenprodukt

—N/2+1

> Ir(d+n)]> = R(d).

n=0
Als letzte Stufe bauen wir die Division von |P(d)|*> und (R(d))? ein und erhalten als
Ausgang M(d). Das Ende des Plateaus fillt in dieser Implementierung auf den letzten
Abtastwert des Prdambelblocks. Genau dann integriert der obere FIR-Filter {iber das ele-
mentweise Produkt der beiden Hélften und der untere Filter iiber das Absolutquadrat der
Elemente der zweiten Hélfte.

Die Ausgabe des hierarchischen Blocks sehen wir in Abbildung 4.5. Die FFT-Lénge be-
tragt 512 Abtastwerte und das Prifix enthélt 51 Werte. Die Prdambel wurde mit der
Funkhardware des Lehrstuhls bei einer Bandbreite von 8 MHz und einer Tréagerfrequenz
von 2.46 GHz iibertragen.
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Abbildung 4.5: Bildschirmfoto der Ausgabe des GNU Radio-Blocks

4.1.7 Matlab-Simulation

Mit einer Matlabsimulation werden der oben vorgestellte sowie die folgenden Algorithmen
evaluiert. Sie simuliert einen Ubertragungskanal mit Rayleigh-Fading und Gaufschem Rau-
schen. Wenn nicht anders angegeben, werden jeweils 10.000 Simulationsdurchldufe durch-
gefiihrt. Je Lauf ist der Kanal statisch. Es werden mehrere Rayleigh-Pfade simuliert. Diese
werden zu Beginn jedes Laufs zuriickgesetzt. Thre Amplituden und Verzdgerungen sowie
Anzahl werden von der jeweiligen Simulationseinstellung bestimmt. In jedem Durchlauf
werden die Koeffizienten der Pfade sowie die Realisierungen des Rauschprozess neu gene-
riert.

Es besteht keine Korrelation zwischen aufeinanderfolgenden Simulationsldufen. Durch Mul-
tiplikation der Signalform mit einem Sinus fester Frequenz wird die Frequenzverschiebung
zwischen Sender und Empfénger nachgestellt. Zudem kann ein Versatz der Abtastfrequen-
zen erzeugt werden. Hierzu wird das Signal mit reellen Faktoren interpoliert. Die Phasen-
verschiebung des ersten Abtastwerts kann beliebig verdndert werden.

4.1.8 Verifikation der Simulation

Zur Uberpriifung der Aussagekraft der Simulation wurden die Ergebnisse aus [SC97| nach-
vollzogen. Die FFT-Linge betragt 1024 Werte. Es werden 1000 Unterkandle benutzt. Die
Lénge des zyklischen Prifix betragt 102 Abtastwerte. Es gibt 16 Rayleigh-Pfade. Der erste
hat keine Verzogerung, wiahrend die weiteren Pfade dquidistant alle 4 Werte folgen. Thre
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Abbildung 4.6: Eigenschaften der Schmidl & Cox-Metrik

Amplituden berechnen sich nach
Aj=e s 1€{0,4,.,60} (4.13)

mit 7; als Verzogerung des i-ten Pfads. Sie entsprechen den Erwartungswerten der jewei-
ligen Pfadgewinne. Der Frequenzversatz entspricht 10.4 mal dem Untertrégerabstand. Die
Abtastfrequenzen seien synchronisiert. In jedem Durchlauf wird eine neue PN-Sequenz fiir
die Prédambel generiert.

Die Abbildungen 4.6a, 4.6b, 4.6¢ und 4.6d stellen den Zusammenhang der Varianz und des
Erwartungswerts der Metrik mit dem Signal-zu-Rausch-Verhéltnis da. Gemessen wurde
am optimalen Zeitpunkt innerhalb der Prdambel und an einem Punkt ausserhalb, genau
einen Block spéter.

Der gemessene Zusammenhang zwischen Erwartungswert der Plateauhdhe und SNR ist
nochmals in Abbildung 4.7 dargestellt. Die gestrichelten Linien entsprechen drei Standard-
abweichungen iiber- und unterhalb der Mittelwertkurve. Die Werte der Plateauhohe sind
in guter Néherung gaufkverteilt ([SC97]). Innerhalb des Intervalls der drei Standardabwei-
chungen vom Mittelwert aus befinden sich so circa 99.7% der Werte.
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Abbildung 4.7: Erwartungswert in Abhéngigkeit vom SNR

Die Ergebnisse der Simulation entsprechen im Rahmen der moglichen Genauigkeit den in
[SCI7] veroffentlichten Werten. Es kann davon ausgegangen werden, dass die Simulation
ausreichende Aussagekraft besitzen.

Uber den gesamten dargestellten SNR-Bereich von 0 dB bis 40 dB hebt sich der Mittelwert
des Plateaus deutlich von Werten ausserhalb der Pridambel ab. Ab ungefihr 10 dB SNR
hat das Plateau bereits anndhernd den Wert 1.0, wihrend der Wert ausserhalb der Pré-
ambel annihernd konstant bei 2 - 1073 verweilt. Uber 10 dB sinkt zudem die Varianz der
Plateauhthe approximativ linear. Unter 10 dB scheint die Varianz nicht weiter zu steigen.
In Simulationen mit geringeren Schrittweiten hat sich gezeigt, dass sie noch bis runter zu
in etwa 5 dB weiter steigt, danach aber wieder abnimmt. Die Varianz der Werte ausserhalb
ist sehr gering und bleibt im Intervall 4 - 1079 bis 7 - 1076.

Bei sinnvollen SNR-Werten sind die Werte der Metrik annidhernd gaufverteilt [SC97]|. Am
idealen Zeitpunkt dgp; gilt

4
o
E[M(d === 4.14
M o)) = 3552 (414)
fiir den Erwartungswert. Die Varianz ist
2

var[M (dopt)] (4.15)

~ N-SNR
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Abbildung 4.8: S&C-Schétzalgorithmus mit Parametern aus Originalartikel

falls das SNR ausreichend grof ist. Fiir die Werte ausserhalb der Prdambel ist der Erwar-
tungswert

1

E[M(doutside)] = N—/2 (4.16)
und die Varianz .
var[M (doutside )] = /2 (4.17)

Zusatzlich zur Berechnung der Metrik wurde die Schétzung des optimalen Zeitpunkts mit
der 90%-Methode durchgefiihrt, unter anderem in Abbildung 4.3b dargestellt. In den Ab-
bildungen 4.8a und 4.8b ist der Mittelwert und die Varianz des Schétzer iiber dem Signal
zu Rausch-Verhéltnis aufgetragen. Der Beginn des Praambelblocks ohne Prifix entspricht
dem Wert 0. Negative Werte sind Zeitpunkte vor dem Blockbeginn. Alle Werte sind auf
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Abbildung 4.9: Metrikeigenschaften bei verénderter Parameterwahl

die Lange N = 1024 des Fensters normiert. Das Intervall des zyklischen Préfix liegt bei
[—0.1,0].

Der Mittelwert ist sehr stabil. Selbst im Bereich von sehr kleinen SNR-Werten ist er an-
ndhernd in der N&he von —30. Die Varianz ist ebenfalls sehr stabil und steigt nennenswert
erst ab unter ungefihr 5 dB an. Mit einem Wert von ca. 50 bei hohen SNR-Werten ist
sie aber ziemlich grofs. Interessanterweise ist dieser Wendepunkt bei 5 dB der weiter oben
besprochene Punkt, an dem Mittelwert und Varianz der Plateauhdhe anfangen stark abzu-
weichen. Wie man in Abbildung 4.8c, in der zusétzlich die dreifache Standardabweichung
eingetragen ist, erkennt, ist es durchaus moglich, dass der geschétzte Zeitpunkt ausserhalb
des optimalen Intervalls (dem ungestorten Teil des zyklischen Préfix) liegt. Innerhalb des
zyklischen Préafix allerdings liegen die Schitzwerte mit sehr hoher Wahrscheinlichkeit.

4.1.9 Eigene Parameterwahl

Fiir die Realisierung des OFDM-Systems am Lehrstuhl fiir Thereotische Informationstech-
nik haben wir andere Parameter ausgewidhlt. Auch fiir diese wurde die Simulation durch-
gefiithrt. Gemessen wird wieder an den gleichen Punkten. Von 128 Untertrdgern sind 100
in Benutzung. Die Lénge des zyklischen Prifix ist 16. Es wird keine Mehrwegeausbreitung
simuliert. Nur ein reiner AWGN-Kanal ist vorhanden. Der typische, bei unserer Hardwa-
re beobachtete, Frequenzversatz von 5 kHz bei einer typischen Bandbreite von 400 kHz
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Abbildung 4.10: Metrikeigenschaften mit TI-Parametern

entspricht 1.6 Untertrigerabstéinden. Die Abtastfrequenzen sind synchronisiert.

Der Mittelwert der Metrikwerte in Abhéngigkeit des SNR, zusammen mit dem 99%-
Vertrauensintervall, ist in der Abbildung 4.9 dargestellt. Beobachten kann man das deutlich
vergroferte Vertrauensintervall. Der Mittelwert hingegen ist im Vergleich zur vorherigen
Simulation des Algorithmus ann&hernd gleich geblieben. Dies ergibt sich auch aus der
analytisch hergeleiteten Beziehung 4.15 der Varianz der Werte zur Linge N des Fensters.

Im direkten Vergleich der Abbildungen 4.10a, 4.10b, 4.10c und 4.10d mit den korrespondie-
ren Abbildungen der vorhergehenden Simulation wird die Verschlechterung des Schéitzers
durch das verkiirzte Fenster noch deutlicher. Die Anderung von N = 1024 auf N = 128
verursacht bei den in den Abbildungen (b) - (d) dargestellten Eigenschaften eine Verschie-
bung um ungefihr eine Grofenordnung. Wieder ist erkennbar, dass der Erwartungswert
am optimalen Zeitpunkt (Abb. 4.10a) anndhernd unberiihrt bleibt.

Die Performanz des 90%-Schétzers héngt stark von den Eigenschaften der Metrik ab, wie
bereits die Simulation mit den vorhergehenden Parametern gezeigt hat. Dementsprechend
schneidet diese im Vergleich auch schlechter ab. Erneut sind Mittelwert und Varianz auf
die FFT-Linge N = 128 normiert. Sie sind in 4.11a und 4.11b abgebildet. In Abbildung
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Abbildung 4.11: S&C-Schitzer mit TI-Parametern

4.11c findet sich weiter noch das 99%-Vertrauensintervall um den normierten Mittelwert.
Das zyklische Prifix entspricht dem Intervall [0.125, 0].

Oberhalb von ungefdhr 15 dB verhélt sich der Schétzer sehr stabil. Das Vertrauensintervall
liegt vollstdndig innerhalb des zyklischen Préfix. Bei den gewéhlten Parametern ist dies
optimal. Da ein reiner AWGN-Kanal betrachtet wurde, ist der komplette Bereich des Prifix
nicht durch Interferenzen der vorher ausgesendeten Blocke gestort. Natiirlich ist das Préfix
in diesem Fall komplett iiberfliissig. Im Vergleich zur Simulation mit den urspriinglichen
Parametern fillt auf, dass sich die Grenze fiir diese empirisch festgestellte Stabilitdt um in
etwa 10 dB verschoben hat. Fiir die erste Simulation galt die Beobachtung fiir SNR-Werte
oberhalb von 5 dB. Dies ist doch eine deutliche Verschlechterung, die sehr wahrscheinlich
auf die verringerte Fensterlange zuriickzufithren ist.

Unterhalb dieser Grenze offenbart sich eine &hnlich “starke” Divergenz. Die Varianz der
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Schitzwerte steigt drastisch an und verldsst bei circa 11 dB die Schwelle des zyklischen
Prafix. Interessanterweise verldsst sowohl die untere als auch die obere Schwelle des 99%-
Vertrauensintervalls bei demselben SNR-Wert das Préafix-Intervall. Der Mittelwert ist ziem-
lich genau auf den Mittelpunkt des Prifix zentriert. Demgegeniiber war der Mittelwert des
Schétzers in der ersten Simulation nicht auf das zyklische Préfix, sondern anndhernd auf
dem Mittelpunkt des ungestorten Bereichs des Prifix platziert.

4.1.10 Einfluss eines Abtastratenversatz

Es wurde ebenfalls der Einfluss eines Versatz der Abtastraten im Empfénger und Sen-
der untersucht. Wie in der Einleitung bereits erldutert, konnen die Oszillatoren der AD-
Wandler nicht perfekt aufeinander abgestimmt sein. Aus Sicht des Empfingers kommt es
scheinbar zu einer Dehnung bzw. Stauchung der Prdambel. Diese Verzerrung zerstort die
Periodizitat. Die Korrelation zwischen den beiden Hélften sinkt. Dies beeinflusst natiirlich
Erwartungswert und Varianz der Schmidl & Cox-Metrik.

Die verdnderten Eigenschaften sind in der Simulation ermittelt worden. Der simulierte
Kanal entspricht dem aus [SC97|. Der SNR-Wert ist konstant auf 10 dB gesetzt. Die Ab-
weichung der Takte wird prozentual in der Einheit ppm (Parts per Million) angegeben. Es
wurde eine Bandbreite von 25 MHz angenommen. Im Abstand von 1 kHz wurde die Si-
mulation mit Taktratenversétzen im Intervall von -10 kHz bis +10 kHz durchgefiihrt. Dies
entspricht einer maximalen Abweichung von 400 ppm und einer Schrittweite von 40 ppm.
Der Fehler des Mittelwerts sowie die neue Varianz der Plateauhdhe wurde untersucht.
Als Fehler ist die Abweichung des Mittelwerts vom Mittelwert ohne Versatz, normiert auf
diesen Mittelwert, definiert.

Sei po der Mittelwert bei Afs = 0. Der gemessene normierte Fehler ist dann

e; = Hi — /~L0’ (4.18)

Ho

wobei p; der Mittelwert des i-ten Simulationslauf ist. Abbildung 4.12a stellt diesen Sachver-
halt dar. In Abbildung 4.12b sind die Varianzen unveridndert iiber dem Versatz aufgetragen.
Zusétzlich ist eine Approximation mit einem quadratischen Polynom eingezeichnet.

Ob die Verzerrung eine Dehnung oder Stauchung ist, also ob der Takt beim Empfinger dem
des Senders voraus- oder hinterhereilt, scheint irrelevant zu sein. In beiden Richtungen,
ungefahr im Intervall -120 ppm bis +120 ppm verdndert sich der Erwartungswert nicht
nennenswert. Der normierte Fehler ist anndhernd Null. Bei hoheren Abweichungen nimmt
der Fehler nun rapide zu. Bei geschitzten + /- 320ppm Abweichung entspricht er bereits
10%.

Die Verdnderung der Varianz ist leider nicht symmetrisch. Betrachtet man die quadrati-
sche Approximation, ldsst sich jedoch ein leichter Trend zu einer niedrigeren Varianz bei
steigendem Versatz deuten. Allerdings liegen die Werte alle innerhalb derselben Gréfsen-
ordnung. Eine Abweichung kénnte durchaus auch auf andere Faktoren zuriickzufiihren sein.
Man kann aber festhalten, dass die Varianz der Plateauhthe anndhernd konstant bleibt.
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Abbildung 4.12: Verdnderte Metrikeigenschaften bei vorhandenem Abtastratenversatz

Auch unter diesen nicht idealen Bedingungen zeigt der Algorithmus eine sehr gute Ro-
bustheit. Ist der Versatz nicht grofer als ungefdhr 120 ppm scheint die Verzerrung keine
nennenswerte Verschlechterung der Metrikeigenschaften zu bewirken.

4.1.11 Mdogliches Kriterium zur Selektion einer Praambel

Die Wahl der Pseudozufallssequenz fiir die Priambel hat nach [SC97]| keinen wesentli-
chen Einflufs auf Erwartungswert und Varianz der Metrik. Daher kann diese nach anderen
Kriterien ausgesucht werden.

Eine mogliche recht interessante Optimierung, die unterem anderem in [SC97] angedeutet
wird, ist die Reduktion des Verhiltnis der Spitzenleistung zur mittleren Leistung. Auf
Grund der Relevanz fiir den néchsten Algorithmus, aber weil diese Optimierung auch fiir
diese Methode moglich ist, wird nun die zu optimierende Eigenschaft definiert und ein
Losungsansatz vorgestellt.
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Abbildung 4.13: Beispiel CAZAC-Sequenz N = 40

Sei
s(k)eC, k=0.N-1 (4.19)

ein OFDM-Block. Das Verhiltnis der Spitzenleistung zur mittleren Leistung (Peak to Ave-
rage Power Ratio) ist

2
PAPR = Wﬂ (4.20)
~ 2k—o Is(F)[?
Es wird iiblicherweise in Dezibel angegeben. Offensichtlich wird ein Minimum fiir
|s(k)] =¢, c¢=const Vk (4.21)

erreicht. Das Signal hat eine konstante Einhiillende.

An dieser Stelle soll nur eine kurze Konstruktionsvorschrift fiir diesen Sequenztyp gegeben
werden. Der néchste vorgestellte Algorithmus verwendet eben diese.

Eine passend gewéhlte Sequenz wird auf die geraden Untertriger verteilt werden. Damit die
Signalform nach der inversen FFT eine konstante Einhiillende besitzt, muss nach [JH04]| die
Sequenz eine Autokorrelation besitzen, die gerade 1 bei keiner Verschiebung und sonst 0 ist.
Diese Zero-Autocorrelation-Eigenschaft fithrt zu einer konstanten Amplitude (gebrauch-
liche Bezeichnung ist Constant Amplitude) im Zeitbereich. Idealerweise ist die Leistung
gleichméafig auf die Untertréger verteilt. Nach [JHO4] fithrt diese CA-Eigenschaft wieder-
um zur ZAC-Eigenschaft der Sequenz im Frequenzbereich. Kombiniert man dies, kann man
festhalten, dass eine CAZAC-Sequenz auf den Untertrigern zu einer CAZAC-Sequenz im
Zeitbereich fiihrt.

Eine Konstruktionsvorschrift fiir CAZAC-Sequenzen beliebiger Lénge findet sich bei [Chu72].
Sei N die Lénge der gewiinschten Sequenz. Falls N gerade ist, so wéhle

Mrk?
= ] 4.22
Ck = exp (z N > (4.22)
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wo M eine ganze Zahl relativ prim zu N sei, also
ged(M,N) = 1. (4.23)
Andernfalls fiir N ungerade wihle

Cp = exp G%) . (4.24)

4.2 Guangliang Ren Algorithmus

Der Algorithmus vorgeschlagen in [GRZ05| versucht die Zeitsynchronisierung zu verbes-
sern, indem der Wert am optimalen Zeitpunkt in der Metrik deutlicher hervorgehoben wird
als benachbarte Werte. Statt einem Plateau erhalten wir eine Metrik, die der Impulsfunk-
tion dhnelt.

Es wird wieder eine Prdambel s,(k) und eine Metrik definiert. Die Prdambel besitzt im
Prinzip dieselbe Periodizitat wie bei [SC97]. Desweiteren hat sie eine konstante Einhiillende.
Es gilt

(k) = sh(k+ N/2)
P P — _
(k)| = c = const Vk=0..N/2 —1. (4.25)
Sei nun eine Pseudozufallsequenz
pr€{-1,+1}, k=0.N-1 (4.26)
gegeben. Die Praambel
sp(k) = s,(k)pk (4.27)

wird mit den Werten der Pseudozufallsequenz gewichtet. Diese ist einmalig fest gewahlt
und Sender sowie Empfanger bekannt. Durch die Multiplikation mit der Praambel wird
das Plateau in der Metrik vermieden. Man verifiziert leicht, dass weiterhin durch

sp(k)| = ¢ (4.28)

die CA-Eigenschaft vorhanden ist.

Die Metrik wird ebenfalls neu definiert. Mit den beiden veranderten Definitionen

N/2-1
P(d)= > pupusnyer(d+n)r(d+ N/2+n) (4.29)
n=0
1 N-1
R(d) = 3 > fr(d+n)f (4.30)
n=0

ist die Form der Metrik
(4.31)
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Abbildung 4.14: Typische Werte der Metrik bei 10dB SNR, ohne Mehrwegeausbreitung

ahnlich der aus [SC97|. Durch die neuen Terme in Gleichung 4.29 wird die Gewichtung
mit der Pseudozufallsequenz aufgehoben. Gleichzeitig kann eine maximale Korrelation nur
auftreten, wenn sowohl die Folge als auch die Periodizitdt vorhanden sind.

Die Summe in Gleichung 4.30 geht nun iiber die komplette Priambel. Diese Anderung fiihrt
zu einer geringeren Varianz gegeniiber der alten Definition in [SC97|, wie unter anderem
in [HMBO0] angefiihrt ist.

Abbildung 4.14 zeigt eine typische Ausprigung der neuen Metrikfunktion. Deutlich zu
erkennen ist der optimale Zeitpunkt.

Bei der Methode aus [SC97| besitzen benachbarte Werte der Metrik eine &dhnliche Summe.
Betrachtet man die Gleichungen 4.11 und 4.12 erkennt man, dass nur zwei Produkte den
Unterschied zwischen aufeinanderfolgenden Werten aus machen. Die Gewichtung durch
die Pseudozufallsequenz py vergrofert diesen Abstand, indem im Prinzip die zusétzliche
Korrelation mit der Sequenz als Filter wirkt.

Zur Detektion des optimalen Zeitpunkts sucht man das Maximum der Metrik. Aus prakti-
schen Griinden betrachtet man nur Werte iiberhalb einer festen Schwelle. Die Wahl dieser
Schwelle beeinflusst direkt die Wahrscheinlichkeiten fiir Fehlerkennung (optimaler Zeit-
punkt nicht erkannt) und fiir die Erkennung falscher Zeitpunkte.

4.2.1 GNU Radio Implementierung

Fiir den Einsatz mit der GNU Radio Architektur wird dieselbe Struktur wie in Abbildung
4.4 benutzt. Nur die Filterkoeffizienten der beiden FIR-Filter miissen angepasst werden.
Fiir den ersten Filter, in der Abbildung ist dies der obere, wihlt man die Koeffizienten

a1k = SNj2—1-kSN—-1-k; Vk=0...N/2-1

also gerade die beiden Hélften der Pseudozufallsequenz miteinander elementweise multi-
pliziert und riickwérts ausgegeben. Im weiten Sinne kann der Filter als “matched filter”
betrachtet werden.
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Abbildung 4.15: Bildschirmfoto der Ausgabe des GNU Radio-Blocks

Die Sequenz der Koeffizienten des zweiten Filters ist nun

ag = %, Vk=0...N—1.

Sie ist doppelt so lang wie beim ersten Algorithmus und gewichtet die Summenelemente
nur mit %

Ein Bildschirmfoto der Ausgabe des Blocks ist in Abbildung 4.15 zu sehen. Der Ausgabe-
strom ist derselbe wie beim ersten Algorithmus. Es wurde dabei abwechselnd die Praambel
aus [SC97] und die neue Prdambel mit der Funkhardware des Lehrstuhls gesendet. Die
Bandbreite des gesendeten Signals betrug 8 MHz und die Tréagerfrequenz war 2.46 GHz.
Die FFT-Linge umfasste 512 Werte und das Préfix wiederum 51.

4.2.2 Simulation

Dieser Algorithmus wurde ebenso in die Simulation eingepflegt. Um einen empirischen Ver-
gleich des zuerst vorgestellten Algorithmus ([SC97]) zu ermdglichen, sind die Parameter
der Simulation identisch gewahlt. Sie werden hier nochmal angefiihrt. Es werden 1000 Un-
tertriger benutzt. Das Signal ist geringfiigig iiberabgetastet. Die FFT erfolgt {iber 1024
Werte. Das zyklische Prifix enthélt 102 Abtastwerte. Wiederum sind 16 Rayleigh-Pfade
vorhanden, deren Amplituden die Erwartungswerte definiert in 4.13 haben. Der erste Pfad
hat keine Verzogerung, wihrend die weiteren mit einer Schrittweite von vier Abtastwerten
konsekutiv verzogert sind. Das Signal wird im Frequenzbereich um 10.4 Untertrégerabstan-
de verschoben. Zur Vereinfachung sind die Abtastfrequenzen identisch. Die PN-Sequenz,
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mit der die Prdambel multipliziert wird, genereien wir bei jedem Durchlauf neu. Wah-
rend dessen ist die CAZAC-Sequenz, die auf den Untertrigern der Pridambel verteilt ist,
konstant. Es erfolgen jeweils 10.000 Simulationsldufe je Parametereinstellung.

Fiir jeden Durchlauf werden vier OFDM-Blocke generiert. Der zweite Block ist durch den
Algorithmus definiert und représentiert die Préambel. Die restlichen drei Blocke sind Da-
tenblocke. Sie tragen zufillige Bitdaten, die per QPSK moduliert und auf die Untertriger
verteilt werden.

Sei D), eine Menge von ausgesuchten Indizes, an denen Maximalwerte auf Grund der Mehr-
wegeausbreitung erwartet werden. Das erste Element der Menge entspricht dem Ende des
zyklischen Prifix. Fiir jeden simulierten Signalpfad kommt ein weiteres Element hinzu,
wobei zum ersten Index die spezifische Verzogerung des Pfades addiert wird. D sei die
Menge aller Indizes. Dann werden die drei Werte

wy = maxgep, M(d)
wy = maxdeD\DP M(d) (432)
w3 = argmaXdgep, (M(d)) - dopt

in jedem Durchlauf aufgezeichnet. Sie entsprechen den Maxima der Metrik innerhalb und
ausserhalb der Praambel sowie dem Versatz des geschitzten Zeitpunkts zum optimalen
Zeitpunkt. Zur Analyse der Eigenschaften dieses Algorithmus werden sie als Realisierun-
gen von Zufallsprozessen mit unbekannten Verteilungen betrachtet. Es wird versucht, die
Eigenschaften zu erfassen indem die Verteilung der Werte abgeschétzt wird. Alle folgenden
Schlussfolgerungen basieren nur auf empirischen Beobachtungen und haben keine analy-
tisch belegte Fundierung.

Betrachten wir zuerst die Werte w; und wsy. Ahnlich dem zentralen Grenzwertsatz gibt es
einen zentralen Satz iiber die Verteilungsfunktionen von Extrema beliebiger Zufallsprozes-
se. Dieser besagt, dass die Verteilungsfunktion fiir Extrema von einer Folge von Zufalls-
werten mit beliebiger Verteilung, fiir den Grenziibergang zu einer unendlich langen Folge
sich der verallgemeinerten Extremwertverteilung (“generalized extreme value distribution”,
GEV) annéahert, falls die Verteilung existiert.

Sei X1, Xs.., X, eine Folge von unabhéngigen und identisch verteilten Zufallswerten mit
beliebiger Verteilung, sei weiterhin M,, = maz{Xj,.., X, } das Maximum der Folge. Falls
zwei Sequenzen a,, b, € R existieren, so dass a,, > 0 und
M, —b
lim P <u < x) = F(x) (4.33)
n—oo anp,
dann gehort F', falls es keine degenerierte Verteilungsfunktion ist, zur Gumbel-, Fréchet-

oder Weibull-Familie und ist damit Mitglied der GEV-Familie. Die Verteilung von M,, kann
demnach durch die GEV-Verteilung angenéhert und parametrisiert werden.

Die empirischen Resultate der Simulation zeigen tatsédchlich annéhernd eine derartige Ver-
teilung, so dass die Verteilungen von w; und wy im Folgenden durch die verallgemeiner-
te Extremwertverteilung charaktisiert werden. Zum Abschitzen der Verteilungsfunktio-
nen wurden die Histogramme fiir eine grofe Anzahl an Zwischenwerten begutachtet. Be-
obachtungen zeigten eine auffillige Ahnlichkeit zur GEV-Verteilung. Weitere numerische
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Abbildung 4.16: Empirisch bestimmte Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen

Berechnungen offenbarten dann, dass die Verteilungen scheinbar annéhernd durch GEV-
Verteilungen beschreibbar sind. Die Definition 4.32 in Kombination mit dem zentralen
Grenzwertsatz fiir Extremwerte bestirken diese Argumentation.

Die geschétzten Verteilungen werden im Folgenden prisentiert. Sie sind das Ergebnis der
Simulationen mit den SNR-Werten 3 dB, 9 dB und 15 dB. In Abbildung 4.16 sind die
empirisch bestimmten und die approximierten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen darge-
stellt. Die gestrichelten Kurven entsprechen den Approximationen der Verteilungen. Dabei
gehoren die flachen Kurven zur Zufallsvariable w; und die ausgeprigte hohe Kurve zur
Variable wy. Fiir letztere geniigte zur Darstellung eine Kurve. Die Verteilungen fiir die
verschiedenen SNR-Werte sind auf der Grafik nicht unterscheidbar. Fiir die Funktionen
der Variable w; erkennt man, dass sich die Verteilung mit steigendem SNR-Wert in Rich-
tung hoherer Maxima verschiebt. Die untere Grenze der Verteilungsdichte bleibt, so weit
dies erkennbar ist, ungefdhr bei dem gleichen Wert 0.01. Des weiteren sind die Kurven ab
circa 9 dB in dieser Darstellung kaum mehr differenzierbar. Vermutlich strebt die Dichte
fiir grofsere SNR-Werte asymptotisch gegen eine Verteilung, die der dargestellten Funktion
bei 15 dB &dhnlich sein wird. Die Abbildung 4.17 zeigt nur die flachen Kurven, sodass die
Darstellung etwas detaillierter ist.

Die Abbildung 4.18 zeigt die empirisch ermittelten Verteilungsfunktionen (und inversen)
fiir die verschiedenen Simulationsdurchldufe. Fiir die Werte der Metrik-Extrema ausserhalb
der Praambel, also fiir die Zufallsvariable ws, gibt die Verteilungsfunktion P(wy < z) die
Wahrscheinlichkeit an, dass die Realisationen von we unter der Schwelle x liegt. Fiir die
Variable w, ist die Schar der inversen Verteilungsfunktionen eingezeichnet. Sie geben die
Wahrscheinlichkeit an, dass w; iiber der Schwelle z liegt.

Zur Detektion der Prdambel muss man in der Praxis einen Schwellwert wéhlen. Nur Wer-
te oberhalb dieser Schwelle werden im Maximalwert-Detektor beriicksichtigt. Mit diesem
Funktionenplot kann man abschétzen, wie wahrscheinlich falsche Zeitpunkte detektiert
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Abbildung 4.17: Empirisch bestimmte PDF der Maximalwerte an den ausgesuchten Stellen

werden, und mit welcher Wahrscheinlichkeit richtige Zeitpunkte nicht detektiert werden.
Wihlt man z.B. den Schnittpunkt der beiden Verteilungen in Abbildung 4.16 fiir 9 dB,
der abgelesen bei circa 0.023 liegt, als Schwellwert. Dann liest man in Abbildung 4.18 ab,
dass mit P(w; > 0.023) =~ 0.92 ungefahr 92% der Metrik-Extrema oberhalb der Grenze
liegen, wihrend mit P(ws < 0.023) ~ 0.98 circa 98% der Werte zu falschen Zeitpunkten
darunter liegen (fiir 9 dB). Der optimale Schwellwert héingt vom Empféngerdesign ab. Ist
der Empfinger z.B. robust gegen Fehlentscheidungen, konnte man die Schwelle sehr niedrig
wihlen. Dadurch werden mehr falsche Zeitpunkte detektiert, dafiir aber weniger Rahmen
verpasst.

Insgesamt lasst sich festhalten, dass der Schwellwert vom niedrigsten SNR, das der Emp-
fanger unterstiitzen soll, abhéngt. Er hingt aber auch von dem zu erwartenden Mehrwe-
gekanal ab. Dieser Algorithmus kommt beim OFDM-System des Lehrstuhls zum Einsatz.
Dort wurde der Schwellwert empirisch bestimmt und liegt bei 0.1.

Die Haufigkeitsverteilung der geschétzten Zeitpunkte ist in Abbildung 4.19 dargestellt. Die
Grafik zeigt die relative Haufigkeit der Realisationen von ws. Gemessen wird der Abstand
der Schitzwerte zum idealen Zeitpunkt (hier an der Stelle Null angenommen). Auffillig ist,
dass die Haufigkeiten dhnlich dem Vektor der Erwartungswerte der Pfad-Amplituden ist
(siehe Definition der Simulationsparameter Gleichung 4.13). Diese kann man auch so um-
deuten, dass sie die Wahrscheinlichkeit bestimmen, dass ein Pfad die maximale Amplitude
unter allen Pfaden besitzt. Umso hoher der erwartete Pfadgewinn, umso hoher eben auch
die Wahrscheinlichkeit fiir hohe momentane Pfadgewinne. Durch die Maximumsselektion
kommt dadurch der Pfad mit dem héchsten erwarteten Gewinn am héufigsten vor.

Ist der Schwellwert optimal gewdhlt, so wird der Maximumsdetektor mit hoher Wahrschein-
lichkeit nur Zeitpunkte finden, die durch die Verteilung der Verzdgerung der Signalpfade
vorgegeben sind. Ist dann auch das zyklische Préfix so entworfen worden, dass ein Pfad
mit der maximal zu beriicksichtigenden Verzdgerung dennoch innerhalb des Schutzinter-



40 KAPITEL 4. ZEITSYNCHRONISIERUNG

! ! ! ! ! ! ! ! !
0.8 i P(w, >x) 3dB i
= : Pw, >x) 9dB
] ' ) : 9dB Wy >)
0.6 . : : P, >x) 15dB A
2 P : - ~_15dB Wy >)
© [ : _ P(wzsx)
8 ¥
= 04 | -
g r
|
0.2 rl B
!
! . . .
0 1 1 1 I
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
Metrikwert
Abbildung 4.18: Empirisch bestimmte (inv.) Verteilungsfunktionen
0.25 T T
02 e |
g N 0 dB
X
S5, 15 dB
£ 0.15 -
[}
[
I
2 01 -
8
[3
0.05 i
0

0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48 52 56 60
Schaetzwert Zeitversatz

Abbildung 4.19: Empirische Hiufigkeitsverteilung der Schiatzwerte

valls ankommt, sind somit mit hoher Wahrscheinlichkeit alle detektierten Zeitpunkte im
gleichen Intervall. Allerdings wird immer der dominante Pfad erkannt, welcher unter der
Annahme eines Rayleigh-Fading-Kanals nicht unbedingt der erste Pfad sein muss. Idealer
ware ndmlich eigentlich die Erkennung eines Zeitpunkts im Intervall des zyklischen Prifix,
welches nicht durch Interferenzen von vorhergehenden Signalen gestort ist. Es gibt Ansét-
ze um auch diesem Problem beizukommen (z.B. [SDCL06]). Diese sind nicht Teil dieser

Arbeit.

4.2.3 Einfluss eines Abtastratenversatz

Bei der Simulation eines Abtastratenversatzes wurde besonderes Augenmerk auf die Ab-
héngigkeit der Metrikwerte von der Phasenverschiebung gelegt. Durch die Interpolation
fallen die Abtastzeitpunkte am Empfinger nicht exakt auf die Werte des Senders. Die
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Abbildung 4.20: Metrikwerte in Abhéngigkeit der Phase bei konstantem Abtastratenversatz

Phasenverschiebung bestimmt die initiale Verschiebung des ersten Abtastwertes. Sie liegt
im Intervall [0,1) C R. Eine Phasenverschiebung von Null bedeutet, dass der erste emp-
fangene Abtastwert exakt auf den gleichen Zeitpunkt fillt wie der gesendete Wert (unter
Vernachlissigung jeglicher anderer Verzogerungen), wihrend der Wert 1 dazu fiihrt, dass
der erste Wert um einen Abtastzeitpunkt verschoben ist.

Bei der Simulation wird der Versatz der Abtastrate konstant gehalten. Er betrigt 10 KHz
bei einer Bandbreite von 25 Mhz (entsprechend 400 ppm relativer Versatz). Die FFT-Léange
betrug 1024 Werte und das zyklische Prafix umfasste 102 Werte. Dies sind die gleichen Si-
mulationsparameter wie fiir die erste Simulation des Schmidl & Cox-Algorithmus. Nun
wurde aber keine Mehrwegeausbreitung miteinbezogen. Statt dessen existiert nur ein Ray-
leighpfad mit dem erwarteten Pfadgewinn 1. Das SNR ist konstant auf 20 dB eingestellt.
Verdndert wurde die Phasenverschiebung im Intervall [0,1), wobei diese in 100 Schrit-
ten mit konstanter Schrittweite erhoht wurde. Gemessen wurden zwei Metrikwerte. Und
zwar erstens der Wert am idealen Zeitpunkt und zweitens der Wert genau einen Abtast-
zeitpunkt spéter. Fiir jede Einstellung wurden wiederum 10.000 Simulationen durchlaufen
und der Mittelwert der ermittelten Messungen bestimmt. Das Ergebnis ist in Abbildung
4.20 aufgetragen. Es zeigt die Abhéngigkeit der Metrikwerte an beiden Position von der
Phasenverschiebung. Dabei entspricht Position 1 dem idealen Abtastzeitpunkt.

Deutlich erkennbar ist die starke Abhéngigkeit des Metrikwerts von der Phase. Zudem
zeigt sich, dass bei Phasenwerten gegen 1 der Maximalwert sich auf Position 2 verschiebt.
Folgende Vermutung wird aufgestellt. Die Metrikberechnung ist im Prinzip ein Filter. Die-
ser wird an Position 1 und Position 2 ausgewertet, also nur an diskreten Positionen. Fallt
allerdings das tatséchliche Signal zwischen die beiden Positionen, so verteilt sich die ,Ener-
gie“ auf die gefilterten Werte beider Positionen. Strebt die Phasenverschiebung gegen 1,
also entspricht sie annihernd dem Abstand der Abtastwerte, hat sich das Maximum um
einen Zeitpunkt verschoben.
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Abbildung 4.21: Aufzeichnung vom realen Kanal

Bei der Ubertragung mit der vorhandenen Funkhardware des Lehrstuhls ist genau die-
ser Effekt beobachtbar. Selbst bei geringer Bandbreite oszilliert der Maximalwert. Bei
der Festlegung der Schwelle muss man auch diese Effekte beriicksichtigen. Im konkreten
Fall fiel das Problem auf, weil der Schwellwert zu hoch gewéhlt wurde. Dadurch wurden
periodisch Rahmen verpasst und die Fehlerrate war entsprechend hoch. Der Plot in Ab-
bildung 4.21 entstand von der Ausgabe der Synchronisierungsstufe, in GNU Radio imple-
mentiert, angewendet auf die bereits vorher verwendete Ubertragung (siche GNU Radio-
Implementierungen der Algorithmen). Dabei wurde die erste Praambel gesucht (manuell)
und anschlieftend in dquidistanten Absténden ausgehend von diesem Maximalwert der Me-
trik die weiteren Werte gesammelt. Die erste Kurve zeigt also alle Werte, die im Abstand
n-(N+Ny) zum Maximalwert der ersten erkannten Préambel liegen. Die zweite Kurve zeigt
alle genau einen Abtastwert vor den Werten der ersten Kurve, und analog zeigt die dritte
Kurve Werte mit einer Verschiebung von -2 zur ersten Kurve. Der Maximalwert wandert
langsam ,nach links* im Bild. Folglich ist die Abtastfrequenz der Empfangshardware etwas
zu niedrig eingestellt.



5 Frequenzsynchronisierung

Bevor das zeitsynchronisierte Signal mit der FFT weiter bearbeitet wird, stellt man die
Ubereinstimmung der FFT-Triiger mit den Triigern des empfangenen Signals sicher. Bei
existenter Frequenzverschiebung

p=0+n (5.1)
(siehe Gleichung 2.1), ist gerade 1 mit

-05<n<05neR

der zuerst zu korrigierende Anteil.

Alle Kanaleffekte wie Rauschen und Mehrwegeausbreitung werden zuerst einmal vernach-
lassigt. Lediglich eine Frequenzverschiebung um ¢ sei vorhanden.

Ist s(k) das gesendete Signal, dann empféingt man
r(k) = s(k)exp(j2npk/N). (5.2)

Insbesondere ist der nach der Zeitsynchronisation gewonnene Block in Anlehnung an Glei-
chung 1.2
ri(k) =r(kopts + k) fir0<k <N -1 (5.3)

Hier bezeichnet k¢ ; den durch die vorherige Synchronisierungsstufe geschétzten Zeitpunkt
des Beginns des i-ten Blocks. Der Wert kann direkt aus d,,; berechnet werden.

Nimmt man eine optimale Zeitsynchronisierung an, gilt

ri(k) = s;(k) exp(j2mok/N) (5.4)
N-1
= (Z Cim exp(jQWkn/N)) exp(j2rdk/N) (5.5)
N
= Z cinexp(j2rk(n + ¢)/N). (5.6)
n=0

5.1 Schmidl & Cox

Die Korrektur von n bezeichnet man als grobe Synchronisierung, die von 6 als Feinsyn-
chronisierung. In [SC97] wird ein Algorithmus vorgestellt, der ausgehend von derselben
Praambel, die bereits fiir die Zeitsynchronisierung benutzt wird, die grobe Frequenzver-
schiebung schétzt. Die Verschiebung ¢ wird jedoch anders aufgeteilt, und zwar in

p=v+29, geZyvel|-1,1)CR. (5.7)

43
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Der zweite Schitzer im Artikel, fiir die feine Synchronisierung, benétigt eine zweite Pra-
ambel und benutzt dann beide bekannten Blocke.

5.1.1 Grobe Synchronisierung
Bei Berechnung der Metrik benutzt man die Gleichung 4.5. Mit 5.3 ergibt sich

N/2—1
P(dop) = Y rh(n)rp(n+ N/2) (5.8)

n=0

wobei p der Index der verwendeten Préambel ist. Setzt man Gleichung 5.4 fiir r,(k) ein
tiithrt dies zu

N/2—-1
P(dopt) = Z s5,(n)sp(n + N/2) exp(—j2m¢n/N) exp(j2r¢p(n + N/2)/N) (5.9)

= 3 si(n)sy(n + N/2) exp(jmo) (5.10)

und zusammen mit der Eigenschaft 4.1 der Prdambel folgt

N/2—1
P(dopt) = Y |w(n)|” exp(jme) (5.11)
n=0
N/2—1
= exp(jme) | Y le(n)]” ] (5.12)
n=0
Dieser Sachverhalt ist in Abbildung 5.1.1 dargestellt. Unter diesen Bedingungen kann man
P
1) — a/,ﬂg( (dopt)) (513)
7T

schitzen, denn die Summe in 5.12 ist auf jeden Fall reell und die Phase des Zahlenwerts
ist proportional zur Frequenzverschiebung ¢. Wegen der Mehrdeutigkeit der Argument-
Funktion ergeben sich Schitzwerte im Bereich —1 < ¥ < 1. Die verbleibende Mehrdeutig-
keit in

p=v+2 (5.14)

wird in der néchsten Stufe aufgelost.

5.1.2 Feinsynchronisierung

Nach dem 7 geschétzt und korrigiert wurde, bleibt aus Gleichung 5.7 nur noch g € Z
zu schitzen. Die weitere Verarbeitung findet im Frequenzbereich statt. Der verbleibende
Versatz ist eine zyklische Verschiebung der Untertréger.
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Es wird eine neue Priambel eingefiihrt, die zusdtzlich zur ersten Prdambel in den Sende-
signalstrom eingefiigt wird. Die Prdambel wird im Frequenzbereich definiert. Sie hat im
Zeitbereich keine besondere Eigenschaft. Mit ps als Index der zweiten Praambel und der
bijektiven Abbildung
I(k):[0,Ns) — I, (5.15)
fiir die
Ig.(k)=1(12k) Vk=0..Ng/2-1 (5.16)

gilt (I4.(k) definiert in 4.3), wihlt man

{ Xon€C, k=1I(n), Vn=0.N;,—1
Cpyk =

) a1 (5.17)

Die Modulation der Untertriger ist nicht relevant. Wiederum schlagen die Autoren den
QPSK-Signalraum als Quelle vor. Alle Untertrager werden besetzt.

Fiir den folgenden Algorithmus braucht man aber nur die Symbole auf den Untertrégern
mit geradzahligem Index. Die anderen Untertréger konnen z.B. fiir die Kanalschitzung
verwendet werden. Mit 4.4 und 5.17 wird die neue Sequenz

X2.2n
vp = V2222 Y =0.N,/2—1 (5.18)
Xl,n
definiert. Sei nun
N1
Rin = ri(k) exp(—j27k/N) (5.19)

k=0
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Abbildung 5.2: GR-Implementierung, Alternative 1

die Werte der DF'T angewendet auf die durch die Zeitsynchronisierung gewonnenen OFDM-
Blocke aus Gleichung 5.3. Die Schétzung fiir g kann gefunden werden, indem das ¢ gesucht,
das die Funktion

_ | Znele Rzl,n+2ng2,n+2gUm2

B(g) = (5.20)
2 (ZnEIe ‘Xp27n|2)
maximiert. Die komplette Schéitzung des Frequenzversatz ergibt sich dann zu
¢ =0+ 2. (5.21)

5.1.3 GNU Radio-Implementierungen

Nun folgen einige Ideen, wie man den groben Schétzer nach Schmidl & Cox als GNU
Radio-Block implementieren kann. Die Zeitsynchronisierung hat schon statt gefunden. Sie
hat einen Triggerimpuls erzeugt, der die Position der Prdambel markiert. Den Triggerstrom
kann man sich so vorstellen, dass es fiir jeden Abtastwert einen Triggerwert gibt, der
entweder Null ist, wenn dieser Zeitpunkt kein Triggerpunkt ist, oder eben Eins, wenn der
zugehorige Abtastwert eine besondere Position markiert, z.B. den Anfang der Priambel.
Allen alternativen Implementierungen ist gemein, dass sie den empfangenen Datenstrom
und den Triggerstrom als Eingabe brauchen.

Zuerst zum einfachsten Fall, dargestellt in Abbildung 5.2. Die Metrikfunktion P(d) wird
berechnet wie bereits bei der Implementierung der Zeitsynchronisierung. Die ersten Blocke
der Kette konnen ohne Probleme mit dieser Stufe geteilt werden. Nach dem FIR-Filter
kommt dann die Argument-Funktion und die Normierung hinzu. Der berechnete Schétzwert
wird von dem Sample&Hold-Glied zwischengespeichert (“Sample”) falls ein Triggerimpuls
vorhanden ist. Ist kein Impuls vorhanden, wird der zwischengespeicherte Wert ausgegeben
(“Hold”). Dahinter kann mit dem Ausgangssignal z.B. ein Oszillator gesteuert werden, der
ein Signal mit einer Frequenz proportional zu diesem Wert generiert. Mischt man dieses
Signal mit dem empfangenen Signalstrom, korrigiert dies den groben Frequenzversatz.

Dieser spezielle Aufbau hat den Vorteil, dass an dieser Stelle nicht bekannt sein muss,
wieviele Blocke nach der Praambel noch kommen, also wie oft er seinen Schitzwert wie-
derholen muss. Dafiir werden aber stindig Berechnungen durchgefiihrt und moglicherweise
unnétig viele Ausgabewerte produziert, die ungenutzt verworfen werden.

Um diese moglichweise (aber nicht zwangsweise) iiberfliissigen Berechnungen zu vermei-
den, kann man den Abtastblock weiter nach vorne in der Verarbeitungskette schieben.
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Abbildung 5.4: GR-Implementierung, Alternative 3

Abbildung 5.3 stellt eine Implementierung dar. Der Sample&Hold-Block wird in seine zwei
Funktionen, “Sample” und “Hold”, geteilt. Die Extraktion aus dem Datenstrom (“Sample”)
erfolgt nun fiir jeden Triggerimpuls einmalig. Nun wird auch die Argument-Funktion und
die Normalisierung nur einmal pro extrahiertem Wert ausgefiihrt. Findet die Zeitsynchro-
nisierung keine Prdambel, finden folglich auch keine Berechnungen statt.

Dafiir wird der “Hold”-Teil komplizierter. An seine Stelle tritt ein Interpolator, der jedoch
genau wissen muss, wieviele Werte er pro Schitzwert erzeugt. Bei statischen Rahmen- und
Blockldngen ist dies gar kein Problem. Sollte aber z.B. die Rahmenlinge variabel sein, so
muss der Interpolator ersetzt werden. Die Information iiber die Anzahl der auszugebenden
Kopien seines Zwischenspeichers braucht er nun als Eingabe(-strom). Um die Blocke im
Empfanger synchron zu halten, bedarf es bei GNU Radio einer gewissen Anstrengung und
einem sorgféltigen Design, da keine inhdrente Synchronisierung durch die verstrichene Zeit
gegeben ist. Denn keinem Block ist “Zeit” ein Begriff. Ein Losungsansatz wére, fiir jeden
zu generierenden Ausgangswert einen Eingangswert von einem intelligenten Block zu er-
zeugen. Durch die 1:1 Ubersetzung konnen die Datenstrome dann nicht auseinanderlaufen.
Allerdings bedarf es eines zentralen Blocks, der {iber das entsprechende Wissen verfiigt und
an alle Blocke, die diese Informationen benétigen, angeschlossen ist.

Der letzte Implementierungsvorschlag (Abb. 5.4) ist giinstig fiir den Fall, dass Abschnitte
der Berechnung nicht mit anderen Stufen gemeinsam genutzt werden kénnen. Z.B. wenn die
Zeitsynchronisierung auf einem anderen Algorithmus fufst, aber auch, wenn die Berechnung
des Schétzwertes mit hoherer Rechengenauigkeit statt finden soll.

Die Abtastvorrichtung ist nun am Eingang des Blocks angekommen, wihrend der Inter-
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Abbildung 5.5: Bildschirmfoto Ausgabe des Algorithmus als GNU Radio-Block

polator weiterhin am Ausgang ist. Jegliche Berechnungen werden nun nur noch bei einem
Triggerimpuls, also bei Detektion der Praambel, ausgefiihrt. Dazu wird die komplette Préa-
ambel als Block aus dem Datenstrom entnommen. Diesen Block teilt man dann in zwei
gleich grofe Hélften. Die erste Halfte wird elementweise komplex konjugiert. Die Blécke
als Vektoren interpretiert, folgt dann die Bildung des Skalarprodukts. Der weitere Teil
der Verarbeitung des Skalarprodukts, insbesondere auch der Nachteil des Interpolators, ist
identisch zum vorhergehenden Implementierungsvorschlag.

Die Ausgabe der GNU Radio-Implementierung ist in Abbildung 5.5 auf dem Bildschirmfo-
to dargestellt. Dabei wurde der Ausgabewert mit der Untertriagerbandbreite multipliziert,
sodass die Y-Skala der Einheit Hertz entspricht. In der Mitte des Bildes findet sich der
ideale Abtastzeitpunkt (Ende des Plateaus). Wie bereits bei den vorherigen Bildschirm-
fotos entstand diese Ausgabe als Verarbeitung einer Ubertragung iiber die zur Verfiigung
stehende Funkhardware. Bei einer FFT-Linge von 512 Werte und 51 Werte als Schutzin-
tervall wurden abwechselnd die Prdambel fiir den Schmidl&Cox-Algorithmus und die fiir
den néchsten Algorithmus gesendet, wobei zwischen den Praambel ein Block als Abstands-
halter eingefiigt wurde. Die Bandbreite betrug wiederum 8 MHz und die Tragerfrequenz
lag bei 2.46 GHz. Der Algorithmus schétzt den Frequenzversatz grob auf -11.5 KHz ein.

5.2 Morelli & Mengali

Der Algorithmus in [SC97| zur groben Schéitzung des Frequenzversatz arbeitet nur im
Bereich [—1,1) ohne Mehrdeutigkeiten. Um diesen Bereich zu vergrofern, schlagen die
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Abbildung 5.6: Pradambel im Zeitbereich, L = 4

Autoren Morrelli und Mengali in ihrem Artikel [MM99| vor, die Anzahl der identischen
Blocke innerhalb der Priambel zu erhéhen. Sie zeigen, dass deren Anzahl L unmittelbar
den Bereich [-L/2,L/2) des Schétzers bestimmt.

Wird die Anzahl der Blocke sorgfiltig gewahlt, so dass der maximal zu erwartende Fre-
quenzversatz innerhalb des Schétzbereichs liegt, also ohne Mehrdeutigkeiten aufgelost wird,
spart man dadurch unmittelbar die zweite Prdambel ein. Dies geht auf Kosten der Kom-
plexitét der Berechnungen. Hinzu kommt aber, dass der vorgeschlagene Algorithmus aus-
serdem ndher an Cramer-Rao-Grenze, die die maximal zu erreichende Genauigkeit angibt,
als der S&C-Algorithmus liegt.

Die neue Priaambel besteht aus L identischen Blocken der Léinge N/L. Es gilt
s(k)=s(k+mN/L) VkE=0.N/L—1,m=1..L—1 (5.22)
bzw. die Prdambel hat die Form

Spl = [AN/L AN/L . AN/L] (523)
In Anlehnung an [MM99| und [MMPO7] definiert man die Autokorrelation

N-1
R(m)= Y_ r*(k—mN/L)r(k) m=0.L/2 (5.24)
k=mL

und die Gewichte
_12(L—-m)(L—m+1) —3L?
w(m) = S = 1) . (5.25)

Die grobe Schitzung des Frequenzversatz ergibt sich zu

L2
b= %1/]: mzl w(m) arg{R(m)R* (m — 1)}. (5.26)

Die Funktionen R(m) und w(m) sind beispielhaft fiir L = 4 in Abbildung 5.7 dargestellt.
R(m) summiert iiber die elementweise multiplizierten Ausschnitte. Der Winkel von R(1)
wird mit w(1) gewichtet. Die Differenz der Winkel von R(2) und R(1) wird mit w(2)
gewichtet. Die Schitzung gZA) entspricht der Summe der gewichteten Winkeldifferenzen und
liegt im Intervall ¢ € [—2,42).
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CPe| A* | A | A* | A

| R(1)  w(l)=0.8

CP A A A A

CPe| A* | A | A* | A*

| RQ) w(2)=0.2

CP A A A A

Abbildung 5.7: Berechnung der Zwischenergebnisse, L = 4

5.2.1 GNU Radio-Implementierung

Den erweiterten Schitzbereich dieses Algorithmus erkaufen wir uns mit einer erhohten
Komplexitit der Implementierung. Dafiir konnen wir die zweite Stufe, die die Mehrdeu-
tigkeiten auflost, sparen falls wir den Bereich fiir unser System grof genug gewihlt habe.
Eine Implementierung fiir L = 4 ist in Abbildung 5.8 dargestellt. Die ,Block Sampler ent-
nehmen die vier Blocke entsprechend der Abbildung 5.7. Die jeweils linken Blécke werden
komplex konjugiert und danach die Vektoren gleicher Linge elementweise multipliziert.
Die Summation iiber diese Produkte fiihrt zu den Zwischenergebnissen

Z (k = N/L)r(R)

und
N-1

R(2)= > r*(k—2N/L)r(k).
k=2L
Dabei ist R(0) immer rein reell, deswegen vereinfacht sich der erste Summenterm in Glei-
chung 5.26 zu

arg{ R(1)R"(0)} = arg{R(1)}.
Der erste Summenterm ist also einfach nur das Argument von R(1). Der zweite Summen-
term berechnet sich dann aus dem Argument des Produkts von R(2) und dem konjugierten
R(1). Alternativ konnten wir auch die Argumente beider Zwischenprodukte berechnen und
subtrahieren, solange wir das Ergebnis modulo 27 reduzieren. Die beiden Argumente wer-
den nun noch mit den konstanten Faktoren gewichtet und anschliefsend aufsummiert. Um



5.2. MORELLI & MENGALI 51
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Abbildung 5.8: Mdogliche Implementierung als GNU Radio-Block, L = 4

den Schitzwert als Vielfaches des Untertragerabstandes zu erhalten, wird diese Summe mit
dem konstanten Wert % normiert. Das Ergebnis muss, wie bereits bei den Betrachtun-
gen zur Implementierung des vorherigen Algorithmus, gegebenenfalls interpoliert werden.
Diesbeziiglich gelten die selben Uberlegungen.

Auch die GNU Radio-Implementierung dieses Algorithmus wurde auf dem realen Funkka-
nal getestet. Wie bereits beim vorherigen Algorithmus ist die Ausgabe als Bildschirmfoto
vorhanden (Abb. 5.9). Die Y-Skala trigt dieselbe Einheit (Hertz) wie in Abbildung 5.5.
In der Mitte des Bildes findet sich der ideale Abtastzeitpunkt (Ende des Plateaus). Es ist
dieselbe Ubertragung, nur dass der neue Algorithmus die Verarbeitung iibernimmt. Der
Frequenzversatz wird nun auf ungeféhr 19.75 KHz geschétzt. Beriicksichtigen wir, dass der
S&C-Schétzer eine Mehrdeutigkeit ¢ mit

p=0v+29, GEZ (5.27)

besitzt, sind die Ergebnisse der beiden Schitzer (zur Erinnerung: 1. Schiatzung lag bei
-11.5 KHz) anndhernd gleich (fiir g = 1):

2
-11.5 KHz + 12 8§ MHz ~ 19.75 KHz.

Der reale Versatz liegt vermutlich bei ungefahr 20 KHz, war damit ausserhalb des Schéitz-
Bereichs des groben S&C-Schitzers und fiithrte bei dessen Ergebnis zur Reduktion um zwei
Untertrégerabstiande.
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Abbildung 5.9: Bildschirmfoto Ausgabe des Algorithmus als GNU Radio-Block



6 Zusammenfassung und Fazit

In dieser Studienarbeit wurde die OFDM-Technologie betrachtet. Zuerst haben wir gese-
hen, wie ein OFDM-Signal aufgebaut ist, wie wir es mathematische beschreiben kénnen
und wie wir es es in der Praxis einfach durch Anwendung der FFT erzeugen kénnen. Dann
haben wir das Signalmodell des Kanals, das Basis der Algorithmen in dieser Arbeit ist,
vorgestellt. Wir haben verschiedene Kanaleinfliife identifiziert, die wir unabhéngig von ein-
ander beschrieben haben. Das Standardkanalmodell beinhaltet Zeitversatz, Frequenzver-
satz, Mehrwegeausbreitung des Signals sowie weifies Gaufssches Rauschen. Als zusétzlichen
Modelleinflufs wurde ein Versatz der Abtastraten erwdhnt.

Im néchsten Kapitel wurde GNU Radio vorgestellt. Es ist ein modulares Software-Framework
fiir Software Defined Radio, das durch seine enge Anbindung an die USRP!-Plattform Basis
fiir SDR-Prototypen ist.

Anschliefsfende haben wir die Aufgaben der Zeit- und Frequenzsynchronisierungsstufen fiir
OFDM-Empfanger beschrieben. Sie sind essentieller Bestandteil eines Empfangerentwurfs,
werden in der géingigen Literatur aber meist als gegeben und perfekt angenommen. Der
erste vorgestellte Algorithmus zur Zeitsynchronisierung stammt von Schmidl & Cox aus
dem Jahre 1997. Wir definierten eine Prdambel mit zwei identischen Hélften und eine Me-
trikfunktion, die im Empfangssignal nach der spezifischen Struktur der Prédambel sucht.
Nehmen wir einen linearen quasistationdren Kanal an, so werden beide Praambelhélften
durch den Kanal identisch gestort. Bei dieser Beobachtung vernachlassigten wir das Rau-
schen und nahmen an, dass das zyklische Prifix entsprechend seiner Funktion lang genug
gewdhlt wurde.

Bei diesem Algorithmus treffen wir auf Mehrdeutigkeiten in der Metrik, deren Ursache
das zyklische Préfix ist. Durch den nicht durch Interblockinterferenz gestérten Bereich des
Préfix ensteht ein Plateau in der Metrik, das eine erhohte Varianz des Schétzers zur Folge
hat. In [GRZ05] wurde der S&C-Algorithmus angepasst um diese unerwiinschte Mehrdeu-
tigkeit zu verhindern und damit die Varianz des Schétzers zu verbessern. Dazu wird die
urspriingliche Prdambel zusétzlich mit einer Pseudorauschsequenz moduliert. Der Empfén-
ger beriicksichtig in der ebenfalls modifizierten Metrikfunktion die Korrelation mit dieser
neuen Sequenz. Die Metrikfunktion nimmt Impulsform an.

Beide Algorithmen wurden mit Hilfe von Simulationen analysiert. Dazu haben wir zu-
erst die Ergebnisse aus [SC97| nachvollzogen. Fiir den S&C-Algorithmen verwendeten wir
aufserdem in einem zweiten Durchlauf eine eigene Parameterwahl, die der Wahl fiir die
Experimentalplattform des Lehrstuhls entsprach. Als Erweiterungs des Kanalmodells be-
riicksichtigten wir in einigen Simulationen einen Versatz der Abtastrate und analsierten

! Universal Software Radio Peripheral
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den Einflufs auf die Schétzer fiir die Zeitsynchronisierung. Es stellte sich heraus, dass der
erste Algorithmus sehr robust ist, wihrend die Modifikation durch den zweiten bei Be-
riicksichtigung dieses Kanalparameters zu einer starken Verschlechterung der Ergebnisse
fiihrt.

Im nichsten Kapitel betrachteten wir zwei Algorithmen zur Frequenzsynchronisierung.
Der erste vorgestellte stammt aus [SC97| und ist in zwei Stufen aufgeteilt. Vor der FFT-
Operation schétzt er den gebrochenen Anteil des Frequenzversatzes, kann aber Mehrdeu-
tigkeiten als Vielfache des zweifachen Untertrigerabstandes nicht auflésen. Da die Orthogo-
nalitdt der Tréger wiederhergestellt werden kann, siedelt sich die zweite Stufe dann hinter
der FFT-Operation an, um die verbleibende Mehrdeutigkeit aufzulésen. Die erste Stufe
verwendet die Préambel, die bereits die Zeitsynchronisierungsstufe aus [SC97] benutzt,
wiahrend die zweite Stufe eine weitere Préaambel einfiihrt.

Morelli und Mengali verfeinerten in [MM99] den Ansatz der ersten Stufe aus [SC97|, indem
sie die Anzahl der identischen Abschnitte in der Priambel erhohten. Durch diese Modi-
fikation erweiterten sie das Intervall des Schétzers. Durch einen geeigneten Entwurf lésst
sich die zweite Stufe hinter der FFT-Operation einsparen.

Der Zeitsynchronisierungsalgorithmus aus [SC97| findet auf Grund seiner Robustheit und
Einfachheit breite Verwendung. Viele OFDM-System verwenden Prdambel mit dhnlichem
Aufbau und diesen Algorithmus oder Varianten davon. Ein Nachteil ist die hohe Varianz
des Schitzers, die durch das zyklische Prifix bedingt ist. In [GRZ05] wird dieser behoben
und auf den ersten Blick scheint kein weiterer Nachteil zu entstehen. Dies liegt am héufig
verwendeten Kanalmodell. Modellieren wir diesen genauer, indem wir den unvermeidbaren
Abtastratenversatz mit einbeziehen, erkennen wir, dass der erste Algorithmus sehr robust
bleibt, wihrend die Leistung des zweiten stark abnimmt. Die Erfahrung mit realen Kanélen
auf der Experimentalplattform des Lehrstuhls bestétigen diese Einschitzung.

Bei den Frequenzsynchronisierungsalgorithmen hingegen ist festzuhalten, dass das Verfah-
ren aus [MMO99] nicht nur ein groferes Schétzintervall als der andere vorgestellte Algorith-
mus bietet, sondern zudem eine geringere Varianz aufweist. Er liegt im Mittel gut 1 dB
niher an der Cramer-Rao-Bound. Sein einziger direkt zu erkennender Nachteil ist die erh6h-
te Komplexitdt und damit verbunden der erhohte Rechenaufwand. Dies wird aber teilweise
dadurch kompensiert, dass die zweite Stufe nach dem FFT-Block eingespart werden kann.

Zu GNU Radio lasst sich noch sagen, dass es ein sehr modulares und nach einiger Eingewd-
hungszeit einfach zu verwendendes Werkzeug fiir den SDR-Prototypenentwickler darstellt.
Als erstes Open-Source-Projekt iiberhaupt ermdéglicht es SDR-Anwendungen auf Standard-
PC-Hardware. Es steht aber definitiv am Anfang seiner Entwicklung. Die Software ist sehr
flexibel und generisch gehalten. Mangels Adaption an die unterliegende Hardware ver-
schenkt sie viele Ressourcen. Besonders fillt hier auf, dass eine Echtzeitfdhigkeit mit Soft
oder Hard Deadlines nicht vorhanden ist. Die Einhaltung von Zeitvorgaben der Netzwerk-
standards ist nicht vorhersagbar. Moglich sind nur eigene Protokolle, die diesem Stand
Rechnung tragen. Es zeichnet sich allerdings ab, das muss hinzugefiigt werden, dass sich
GNU Radio langsam in die entsprechende Richtung bewegt.
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6.1 Ausblick

Mangels einer wirklichen Echtzeitfihigkeit von GNU Radio sind momentan andere An-
sdtze zu bevorzugen, deren Leistungsfihigkeit und Determinismus ausreichend sind, um
die Echtzeitanforderung von Radio-Anwendungen zu erfiillen. Eine Realisierung von kri-
tischen Komponenten auf FPGAs als dedizierte rekonfigurierbare Hardware, zusammen
mit Softwarekomponenten, die auf unterster Ebene ohne zwischengeschaltetes Betriebssys-
tem agieren, stellt eine mogliche Losung dar. Mit dem WARP-Board der Rice Universitét
existiert diese Variante bereits [MSAO6].
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