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1 Einleitung1.1 AllgemeinEiner der vielverspre
hendsten Kandidaten für die vierte Generation mobiler Kommuni-kationssysteme ist die OFDM1-Übertragungste
hnik. Sie bietet, gegenüber anderen Breit-bandte
hniken, einfa
he und lei
ht zu implementierende Strukturen. Zudem wird sie demZiel, einen Informationszugang mit Ho
hges
hwindigkeit jedermann verfügbar zu ma
hen,vollends gere
ht.Als Mehrträgersystem teilt es die verfügbare Bandbreite in eine Menge von s
hmalen Un-terträgern auf, die getrennt moduliert werden. Dabei nutzt man die Orthogonalität vonSinuswellen mit glei
her Grundfrequenz aus um das Spektrum so di
ht wie mögli
h zubesetzen. Die Unterträger beein�ussen si
h also ni
ht gegenseitig. Zudem lässt si
h, wiewir später no
h zeigen werden, die Modulation aller Träger sehr einfa
h über die s
hnelleFouriertransformation dur
hführen.Seine besondere Stärke spielt diese Te
hnologie in frequenz-selektiven Kanälen aus. Indiesen ist die Dämpfung und die Verzögerung von der Frequenz abhängig. Diese E�ektewerden dur
h Mehrwegeausbreitung verursa
ht. Während Einzelträgersysteme mit breitenTrägern aufwendige E
hokompensationen dur
hführen, bes
hränkt si
h die S
hätzung undKorrektur von Kanalein�üssen bei OFDM auf einen multiplikativen Faktor je Träger. Da-bei gehen wir davon aus, dass die Unterträger jeweils sehr viel s
hmaler als die gesamteBandbreite sind. Dann kann man davon ausgehen, dass ein Träger nur zusammenhängendgedämpft und verzögert wird.Denno
h gibt es au
h einen Na
hteil. Die Systeme sind sehr emp�ndli
h gegenüber Zeit-und Frequenzvers
hiebungen. Hier muss man teils komplexe Syn
hronisationsalgorithmenverwenden. Dabei gibt es zwei Ansätze: die sogenannten blinden Verfahren und die daten-basierten Verfahren. Die Ersten versu
hen, den OFDM-Empfänger ohne spezi�s
he Kennt-nis vom gesendeten Signal zu syn
hronisieren. Z.b. kann man hier die zyklis
he Erweite-rung (mehr dazu später) ausnutzen. In dieser Arbeit werden nur datenbasierte Verfahrenvorgestellt. Diese fügen gezielt bekannte Informationen in das gesendete Signal ein. DerEmpfänger su
ht diese und syn
hronisiert si
h mit Hilfe dieser Daten.Die Studienarbeit ist wie folgt aufgebaut. Zuerst wird eine allgemeine Einführung inOFDM-Systeme gegeben und im speziellen das benutzte mathematis
he Modell bes
hrie-ben. Dabei werden au
h die vers
hiedenen auftretenden Probleme bei der OFDM-Übertragungerfasst. Im zweiten Kapitel folgt eine kurze Einführung in die Aufgaben der Syn
hronisie-rung. Das dritte Kapitel bes
hreibt GNU Radio. Es stellt die Prinzipien vor und führt1Orthogonal Frequen
y Division Multiplexing 5
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OFDM Block

Rahmen

ZeitAbbildung 1.1: Aufbau eines OFDM-Rahmenteilweise in die Details der Software ein. Abgerundet wird das Kapitel mit einem Beispiel.Im vierten Kapitel befassen wir uns mit der Zeitsyn
hronisierung. Zwei Algorithmen wer-den vorgestellt. Sie werden mathematis
h de�niert und in eigenen Worten bes
hrieben.Mögli
he Implementierungsformen mit GNU Radio werden aufgeführt. Mit den dur
hge-führten Simulationen wird versu
ht, die Eigens
haften der Algorithmen zu erfassen und siemiteinander zu verglei
hen. Das fünfte Kapitel beinhaltet die Vorstellung zweier Frequenz-syn
hronisierungsalgorithmen. Au
h sie werden detailliert bes
hrieben und mögli
he GNURadio-Implementierungen präsentiert.1.2 Systembes
hreibungZuerst kommt eine kurze Bes
hreibung des allgemeinen Aufbaus einer OFDM-Übertragung.Dabei wird von einer datenbasierten Syn
hronisierung ausgegangen, die die Nutzdaten inRahmen (Abb. 1.1) einteilt und Informationen am Anfang, oder ggf. au
h an anderenPositionen, hinzufügt. Es werden immer komplette Rahmen übertragen, die aus einer �-xen Anzahl von Blö
ken bestehen. Diese wiederum bestehen aus einer festen Anzahl anAbtastwerten.Sei N die Zahl der Unterträger und I sei die Menge der benutzten Unterträger. Die Mä
h-tigkeit der Menge I ist Ns = |I|. Zu jedem OFDM-Blo
k gibt es einen Vektor der Länge
N mit Informationssymbolen. Die Symbole liegen als komplexe Zahlen vor und repräsen-tieren Punkte im Signalraum, z.B. aus den PSK- oder QAM-Konstellationen. Unbenutzte,virtuelle Unterträger setzen wir zu Null. Die Elemente des Vektors des i-ten Blo
ks seiende�niert als

Si,k ∈ C, falls k ∈ I
Si,k = 0, sonst }

∀ k = 0 . . . N − 1. (1.1)Dann seien
si(k) =

{
∑N−1

n=0
Si,n exp(j2πkn/N), falls −Ng ≤ k ≤ N − 1

0, sonst (1.2)die Abtastwerte des i-ten OFDM-Blo
ks, wobei Ng die Länge des zyklis
hen Prä�x angibt.Aus dem Vektor wird eine Folge von Abtastwerten. Dabei entspri
ht der Blo
kabs
hnitt für
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DFT FensterCP

kopieren

Block nKanalimpulsantwortBlock n−1

Abbildung 1.2: Struktur eines OFDM-Blo
ks
ÜberlagerungSender

Ausbreitungspfade

Abbildung 1.3: Mehrwegeausbreitung des Sendesignals
0 ≤ k ≤ N − 1 der inversen diskreten Fouriertransformation, die si
h besonders vorteilhaftmit dem FFT-Algorithmus bere
hnen lässt.Die ersten Ng Abtastwerte sind das zyklis
he Prä�x (Abb. 1.2). Sie sind identis
h zu denletzten Ng Werten aus dem DFT-Fenster. Dur
h diese Erweiterung verringert man denEin�uss der Mehrwegeausbreitung. Werden nämli
h mehrere Blö
ke in Kanälen mit Ge-dä
htnis unmittelbar hintereinander gesendet, so breitet si
h das Signal auf vers
hiedenenPfaden aus. Auf einigen dieser Pfade legt es mögli
herweise einen längeren Weg zurü
k(s. Abb. 1.3). Im Empfänger überlagern si
h dann mehrere Kopien desselben Signals, aberunters
hiedli
h gedämpft und verzögert. Die Länge des Prä�x ist ein Designparameter desSystems und bestimmt die maximal akzeptierbare Kanalimpulsantwortlänge. Das Fensterfür die Rü
ktransformation legt man im Empfänger idealerweise nur über den Teil, derni
ht dur
h einen vorherigen Blo
k gestört ist.Das übertragene Basisband-OFDM-Signal im Zeitberei
h setzt si
h aus den vers
hiedenenBlö
ken, die später ihrerseits in Rahmen gruppiert werden, zusammen:

s(k) =
∑

i

si(k − i(N + Ng)). (1.3)Beim empfangenen Signal berü
ksi
htigen wir no
h den Kanalein�uss. Sei h(n) die ab-getastete Kanalimpulsantwort bei Mehrwegeausbreitung auf dem Übertragungsmedium.Ferner bezei
hne L die Länge der Impulsantwort. Glei
hung 1.4 entspri
ht der Faltung desSendesignals mit der Impulsantwort.
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... ...

gesendet
Abtastwerte

empfangen

Verzoegerung
∆n Abbildung 1.4: Zeitverzögerung des empfangenen Signals

y(k) =
L−1
∑

n=0

h(n)s(k − n) (1.4)Zusätzli
h repräsentiere w(n) einen Raus
hprozess mit {w(n)|n ∈ N} ∼ SCN(0, σ2
w). Au-ÿerdem sei die Ankunftszeit des Signals beim Empfänger unbekannt. Die Unbestimmtheitder Ankunft modellieren wir dur
h die Zeitvers
hiebung ∆n ∈ N

+ (Abb. 1.4). Dabei be-rü
ksi
htigen wir nur Vers
hiebungen als Vielfa
hes des Abtastabstands und nehmen an,dass der restli
he Anteil als Phasenvers
hiebung von der Kanals
hätzung korrigiert wird.Diese E�ekte �ieÿen in die Glei
hung 1.5 ein.Im Sender wird das digitale Signal über Digital-Analog-Wandler in ein analoges Signalumgesetzt. Umgekehrt setzen Analog-Digital-Wandler das empfangene analoge Signal inein digitales Signal um. Auf beiden Seiten werden die Wandler mit einer festen Taktfrequenzbetrieben, weiter Abtastfrequenz genannt.Nun ist es bei realen Taktquellen ni
ht zu vermeiden, dass zwei unters
hiedli
he Quellenni
ht exakt dieselbe Frequenz generieren. Eine Divergenz zwis
hen den Abtastfrequenzenim Sender und Empfänger führt zu weiteren Verzerrungen des empfangenen Signals. In Ab-bildung 1.5 ist dieser Sa
hverhalt genauer dargestellt. Das abgetastete empfangene Signalwird zeitli
h gesehen s
heinbar expandiert (Abb. 1.5d) bzw. komprimiert. Es ergibt si
heine steigende Verzögerung (Abb. 1.5b) der empfangenen Abtastwerte gegenüber den aus-gesendeten (Abb. 1.5
). Ein Blo
k Signalwerte der Länge M im Sender resultiert in einemBlo
k mit M + 1 Werten im Empfänger, wobei M vom Versatz der Taktquellen abhängt.Analog gilt au
h, dass der empfangene Blo
k gegebenenfalls um einen Wert kürzer ist, jena
hdem, wel
he Taktquelle eine höhere Frequenz erzeugt.Die Verzerrung dur
h einen Versatz der Abtastfrequenzen �ndet si
h ni
ht im vorgestell-ten Modell wieder. Im Allgemeinen rei
ht eine Betra
htung unter der Annahme, dass dieTakte syn
hronisiert sind. Die Simulation, die in einem späteren Kapitel vorgestellt wird,berü
ksi
htigt aber den Versatz.Desweiteren existiere eine Frequenzvers
hiebung φ des Signals (siehe Abbildung 1.6), nor-miert auf den Unterträgerabstand, die si
h z.B. dur
h Fertigungsungenauigkeiten oder den
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(d) Abtastsequenz 2Abbildung 1.5: Ni
ht ideale AbtastungTemperaturdrift der lokalen Oszillatoren für die Zwis
henfrequenzen erklären lässt. DerVersatz der Frequenzen führt dazu, dass die Mittenfrequenz des OFDM-Bands, und so-mit au
h die Mittenfrequenzen sämtli
her Unterträger, zwis
hen Sender und Empfängergegeneinander vers
hoben sind.Insgesamt stellt si
h das empfangene, abgetastete Signal dann dar als
r(k) = y(k − ∆n) exp(j2πφk/N) + w(k). (1.5)

Frequenzverschiebung 1.5

gesendet empfangenAbbildung 1.6: Normierte Frequenzvers
hiebung empfangenen Signals
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2 Aufgaben der Syn
hronisierungDie Syn
hronisierung eines OFDM-Systems kann allgemein in zwei separate Berei
he ein-geteilt werden: die Zeit- und die Frequenzsyn
hronisierung. Dabei tri�t man häu�g aufdenselben Aufbau.
S/P

Zeitsync. Freq.sync. NCO

FFTEmpfangssignal

Abbildung 2.1: Typis
he Syn
hronisierungsstufeZuerst detektiert der Zeitsyn
hronisierungsalgorithmus das Signal. Die ges
hätzte Positionteilt er dem Seriell-zu-Parallel-Konverter mit (S/P im Bild), wel
her einen Vektor entspre-
hend der Rahmenlänge aus dem Datenstrom entnimmt. Diesen Vektor benutzt nun derAlgorithmus für die Frequenzsyn
hronisierung um ein Fehlersignal, wel
hes proportionalzur auftretenden Frequenzvers
hiebung ist, zu erzeugen. Mit diesem Signal, das die Abwei-
hung 
harakterisiert, wird ein digitaler Oszillator angesteuert, der hieraus ein Signal miteiner Frequenz proportional zur Abwei
hung generiert. Mis
hen wir nun den Vektor mitdem Ausgang des Oszillators, korrigieren wir so die Frequenzvers
hiebung. Die ans
hlie-ÿende FFT transformiert den Vektor in den Frequenzberei
h.Selbstverständli
h gibt es au
h andere Optionen zum Aufbau der Empfängerstrukturen.Diese sind jedo
h meist äquivalent und unters
heiden si
h ledigli
h in der Implementie-rungsform des gewählten Algorithmus.2.1 Zeitsyn
hronisierungDas Ziel dieser Syn
hronisierungsstufe ist, beim Empfänger im Zeitberei
h ein Fensterder Länge N passend über den Blö
ken des empfangenen Signals zu positionieren. Derentstehende Vektor wird dann weiter verarbeitet. Bei den vorgestellten Algorithmen grup-pieren wir, wie bereits früher angedeutet, die OFDM-Blö
ke in Rahmen. Jeder Rahmenbekommt ein oder mehrere Präambelblö
ke vorangesetzt. Die Algorithmen positionierendas Empfangsfenster mögli
hst genau über der Präambel. Die Position der Fenster für dieDatenblö
ke leiten wir relativ von der Position des Präambelblo
ks ab. 11



12 KAPITEL 2. AUFGABEN DER SYNCHRONISIERUNGDer ideale Zeitpunkt soll nun genauer de�niert werden, da er im nä
hsten Kapitel öfterserwähnt wird. Dieser Zeitpunkt wird von den Algorithmen ges
hätzt. Prinzipiell hängtseine genaue Position von der Implementierung ab. Z.b. kann er sowohl das Ende au
h alsden Anfang des Fensters, das über die Präambel gelegt wird, kennzei
hnen. Im Folgendenwird, falls ni
ht anders erwähnt, der ideale Zeitpunkt als Beginn des Fensters betra
htet.Der Zeitpunkt ist optimal falls er das Verhältnis der Signalleistung zur Raus
hleistungmaximiert. Das Fenster sollte so über die Präambel gelegt werden, dass mögli
hst keineStörungen dur
h vorhergehende Blö
ke auftreten. Am besten geeignet ist hierfür der erstePunkt, der ni
ht mehr zum zyklis
hen Prä�x gehört. [MSM99℄ entnehmen wir ausserdem,dass alle Zeitpunkte, die in den Berei
h des ungestörten zyklis
hen Prä�x fallen, als idealzu betra
hten sind.2.2 Frequenzsyn
hronisierungBei einem realen System tre�en wir immer au
h auf andere Störungen ausser dem allgegen-wärtigen Raus
hen. Man kann davon ausgehen, dass fast immer eine Frequenzvers
hiebungzwis
hen Sende- und Empfangssignal besteht, zumindest solange die Hardware ni
ht aufein-ander abgestimmt wurde. Dieser Versatz ist z.B. dur
h die Ungenauigkeiten und mögli
henInstabilitäten der lokalen Oszillatoren begründet.Nehmen wir an, die Vers
hiebung sei dur
h φ bes
hrieben, und sie sei auf den Unterträger-abstand B/N normiert, wobei B die gesamte Bandbreite ist. Wir können φ in zwei Teileaufsplitten:
φ = θ + η (2.1)den gebro
henen Anteil η mit −0.5 ≤ η < 0.5, η ∈ R und den ganzzahligen Anteil θ ∈ Z.Die Vers
hiebung η zerstört die Orthogonalität zwis
hen den Eigenfrequenzen der FFTund den Trägern des Empfangssignals. Vor der Dekomposition des Zeitsignals in seineTrägeranteile stellen wir demna
h die Koinzidenz der Sender- mit den Empfangsträgerndur
h Korrektur von η wieder her. Dies ges
hieht dur
h Multiplikation der Abtastwertemit einer komplexen Exponentialfunktion. Die auftretende Disambiguität bezügli
h derTräger wird nun dur
h θ ausgedrü
kt. Sie wird na
h der FFT dur
h zyklis
he Rotation destransformierten Vektor beri
htigt.



3 GNU RadioWeiterer Bestandteil der Studienarbeit ist es, die vorgestellten Algorithmen als Anwendungmit Hilfe des GNU Radio Projekts zu erstellen. In diesem Kapitel wird das grundlegendeKonzept von GNU Radio vorgestellt. In den Kapiteln über die Algorithmen stellen wirIdeen zur Realisierung dieser mit GNU Radio vor.3.1 Was ist es?GNU Radio ist ein Open Sour
e-Projekt unter der GPL1. Es stellt dem Entwi
kler vonSoftware-De�ned-Radio-Anwendungen (kurz SDR) eine �exible Ar
hitektur zur s
hnellenErstellung und Evaluierung von Konzepten zur Verfügung. Da die Programmentwi
klungin Python, einer einfa
h zu erlernenden Skriptspra
he, ges
hieht, kann man unkompliziertneue Ideen ausprobieren. Denno
h hat GNU Radio eine ausrei
hende Performanz um diemeisten Anwendungen in E
htzeit auszuführen. Hierzu wird die gesamte Signalverarbeitungin C++ ges
hrieben.Das GNU Radio-Projekt besteht aus zwei Komponenten. Das ist erstens das Frameworkund zweitens eine Sammlung von Implementierungen von Signalverarbeitungsblö
ken, wei-terhin au
h kurz DSP-Blö
ke (Digital Signal Pro
essing) genannt.3.2 Vorstellung des FrameworksMit dem Framework modelliert man Daten�üÿe zwis
hen Einheiten. Es beinhaltet allenötigen Werkzeuge, um diese Modelle zu s
hreiben und auszuführen. Die Grundstruk-tur des Modells ist ein Graph. Er ist azyklis
h und geri
htet, darf also keine S
hleifenaufweisen und Verbindungen zwis
hen Knoten besitzen eine Ri
htung (Abb. 3.1). Jeder1GNU General Publi
 Li
ense
Abbildung 3.1: Beliebig komplizierter Signal�uÿgraph

13
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GNU Radio
Block

GNU Radio
Block

C++ KlassenobjekteAbbildung 3.2: GNU Radio Blö
ke mit Signalverbindung
Knoten ist eine Einheit die Daten transformiert. In GNU Radio nennt man dies einen�Blo
k� (Abb. 3.2). Jeder Blo
k hat Ein- und Ausgänge, deren Bes
hreibung in seinenbeiden IO-Signaturen enthalten ist. Die Ein- und Ausgänge werden in GNU Radio Portsgenannt. Jeder Port besitzt eine spezi�s
he Breite, die in Anzahl von Bytes angegebenwird. Die Datentransformation im Knoten ist beliebiger Natur. Sie kann linear oder ni
ht-linear, gedä
htnisbehaftet- oder -los usw. sein. Quellen und Senken sind in diesem Modellelementare Blö
ke, die entweder keinen Ein- beziehungsweise keinen Ausgang besitzen.Die Blö
ke sind in zwei Unterkategorien einzuteilen. Es gibt hierar
his
he Blö
ke. Sie sindaus beliebig vielen Blö
ken zusammengesetzt. Und es gibt Terminalblö
ke, die ihre Trans-formation algorithmis
h de�nieren. Diese werden au
h DSP-Blö
ke genannten, da sie dieAlgorithmen zur digitalen Signalverarbeitung unmittelbar implementieren. Terminalblö
kewerden mit C++ bes
hrieben, während hierar
his
he Blö
ke im Moment nur in Pythonsinnvoll de�niert werden können. Mit diesen beiden Kategorien erlaubt es das Framework,Graphen als Bäume zu bes
hreiben (Beispiel in Abb. 3.2). Der eigentli
he Graph wird er-zeugt, indem dessen Baum quasi platt gedrü
kt wird. Dabei sind die hierar
his
hen Blö
kedie Knotenpunkte des Baums und die Terminalblö
ke seine Blätter.

Quelle Senke

DSP

hierarchischer Block

SenkeAbbildung 3.3: Beispiel hierar
his
h aufgebauter Graph
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block hierblock

syncblock

syncdecim syncinterp

basic block

Abbildung 3.4: Hierar
hie der GNU Radio Blö
ke3.2.1 Hierar
his
he Blö
keDie hierar
his
hen Blö
ke sind eine Komposition aus anderen Blö
ken, gegebenenfalls au
hwiederum aus hierar
his
hen Blö
ken. Intern werden Verbindungen zwis
hen den Blö
kenuntereinander und zu den Ports des hierar
his
hen Blo
ks de�niert. Extern gibt es fürAnwendungen keinen Unters
hied zu einem Terminalblo
k. Führt man ein Modell aus,ersetzt das Framework hierar
his
he Blö
ke dur
h die Instantierungen der internen Blö
keund löst alle Verbindungen na
h aussen passend auf. Es ensteht somit kein Overhead dur
hdiese Blö
ke.3.2.2 Terminalblö
keDie zweite Kategorie stellen die Terminalblö
ke. Die Datentransformation in ihnen wird alsC++-Algorithmus de�niert. Dafür gibt es ein abstraktes Interfa
e das jeder Blo
k habenmuss. Es ist in der Klasse gr_blo
k, die Basis jedes Terminalblo
ks sein muss, spezi�ziert.In der Klassenhierar
hie der Blö
ke in Abb. 3.2.2 be�ndet er si
h neben der Basis derhierar
his
hen Blö
ke. Ein einfa
her Blo
k muss IO-Signaturen angeben und zwei virtuelleFunktionen implementieren. Dies sind general_work() und fore
ast(). In der ersten vonbeiden wird der Algorithmus de�niert. Das Framework ruft die Funktion mit Informatio-nen zum Spei
her für die Ports, wie z.B. Adresse und Menge des verfügbaren Spei
hersauf. Zu den Spei
hern folgt später eine kurze Erklärung. Der Algorithmus kann Elemen-te konsumieren, indem er 
onsume() benutzt, und produzieren, indem er Werte in dieAusgangsspei
her s
hreibt und deren Anzahl zurü
kgibt.Über fore
ast() erfragt das Framework S
hätzungen für die Anzahl benötigter Eingabe-elemente bei vorgegebener Anzahl von Ausgabeelemente. So können gegebenenfalls mehrEingabeelemente gesammelt werden bevor der Algorithmus aufgerufen wird und mögli-
herweise ohne zu arbeiten zurü
kkehrt, weil ihm ni
ht ausrei
hend Daten zur Verfügungstehen.
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in FIR

NCO

Mult outAdd

NoiseAbbildung 3.5: Implementierung eines einfa
hen simulierten KanalsFür die häu�gsten Anwendungsfälle liefert das Framework erweiterte Basisklassen mit. Dassind gr_syn
_blo
k, gr_syn
_de
imator und gr_syn
_interpolator (s. Abb. 3.2.2). Sieentspre
hen Transformationen mit den Übersetzungsverhältnissen 1:1, N:1 und 1:N, wobeiN eine ganze Zahl ist. Die Funktionen general_work() und fore
ast() sind implementiert.So muss man nur no
h die neue Funktion work() implementieren. In dieser werden keineElemente mehr konsumiert. Dies erledigen die erweiterten Basisklassen automatis
h anHand des festgelegten Übersetzungsverhältnisses.3.2.3 LaufzeitsystemWie bereits erwähnt, liefert das Framework au
h die Werkzeuge um die Modelle auszufüh-ren. Vor der Ausführung erfolgt erst der Analyse- und Initialisierungss
hritt. Der Graphwird auf seine Ri
htigkeit überprüft, also dass er tatsä
hli
h azyklis
h ist und alle Portsverbunden sind. Dana
h wird er quasi platt gedrü
kt. Sämtli
he Hierar
hien werden auf-gelöst. Das Produkt ist ein �a
her, azyklis
her und geri
hteter Graph. Nun werden füralle Verbindungen die Zwis
henspei
her angelegt. Für jeden Ausgangsport gibt es einenSpei
herberei
h. Über besondere Tri
ks mit der Memory Management Unit im Computererzeugt das Framework zyklis
he Spei
her und ordnet sie den Ports zu. Jeder Eingangs-port erhält Lesezugri� auf den Ausgangsspei
her, mit dessem Port er verbunden ist. Sindmehrere Eingänge mit einem Ausgang verbunden, existiert nur ein Spei
her. Dies ist be-sonders e�zient, da keine Daten verdoppelt werden müssen. Und insbesondere erlei
htertdieses Vorwissen die Syn
hronisierung der Blö
ke untereinander. Denn Elemente werdenerst freigegeben, wenn auf jeden Fall jeder Na
hfolgeblo
k sie gelesen bzw. konsumiert hat.3.2.4 Beispiel: Simulation eines statis
hen KanalsEs wird beispielhaft gezeigt wie man einen Blo
k implementiert, der einen einfa
hen Über-tragungskanal simuliert. Dabei werden drei Ein�üÿe berü
ksi
htigt. Erstens die statis
heMehrwegeausbreitung, zweitens eine Frequenzvers
hiebung und drittens eine einfa
he Raus
h-quelle. Abbildung 3.2.4 zeigt den s
hematis
hen Aufbau mit den internen Blö
ken und denPorts.Die Mehrwegeausbreitung wird dur
h einen FIR-Filter mit komplexwertigen Filterkoef-�zienten modelliert. Die Koe�zienten sollen von einem beliebigen Kanalmodell bere
h-net worden sein. Dies kann z.B. ein Rayleigh-Fading-Modell sein. Auf die Generierungwird hier ni
ht weiter eingegangen. Der benötigte GNU Radio-Blo
k hat den Namen
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. Die Endung 


 gibt an, dass Eingangs-, Ausgangssignal und die Fil-terkoe�zienten komplexwertig sind.Die Modulation des eingehenden Signals mit einer Sinuswelle modelliert die gewüns
hteFrequenzvers
hiebung. Dazu wird ein Sinussignal fester Frequenz mit dem eingehenden Si-gnal multipliziert. Die GNU Radio-Blö
ke dafür sind gr.sig_sour
e_
 und gr.multiply_

.Au
h hier geben die Endungen an, dass die Ein- und Ausgänge komplexe Werte erwartenbeziehungsweise produzieren.Zum S
hluÿ wird der Ausgang einer einfa
hen Raus
hquelle mit Gauÿ-Verteilung hinzu ad-diert. Der Blo
k gr.noise_sour
e_
 erzeugt ein gauÿ-verteiltes Zufallssignal. Mit gr.add_

wird dies zum Datensignal hinzugefügt.Die Implementierung trägt den Klassennamen �simple_
hannel�. Sie ist als ein hierar
hi-s
her Blo
k in Python de�niert. Ihre Initialisierungsparameter sind die RMS-Amplitudeder Raus
hquelle, die Frequenzvers
hiebung auf die Abtastfrequenz normiert und die Ko-e�zienten für den FIR-Filter. Die Signatur der Ein- und Ausgangsports ist identis
h. DemFramework wird über die Signaturen mitgeteilt, dass es mindestens einen Port, und maxi-mal einen Port für je Aus- und Eingang gibt. Also muss jeder Port unbedingt verbundensein. Die Datenbreite entspri
ht der Bytegröÿe von komplexen Werte.Na
h den Instantierungen und Initialisierungen der internen Blö
ke werden die Verbin-dungen hergestellt. Dazu stellt die Basisklasse für hierar
his
he Blö
ke eine entspre
hende
onne
t-Funktion zur Verfügung. Die Implementierung in Python ist na
hfolgend ange-führt.
lass simple_
hannel(gr.hier_blo
k2):def __init__(self, noise_rms, frequen
y_offset, 
hannel_
oeffi
ients):gr.hier_blo
k2.__init__(self, "simple_
hannel", # Blo
ktype Identifiergr.io_signature(1,1,gr.sizeof_gr_
omplex), # in
ominggr.io_signature(1,1,gr.sizeof_gr_
omplex)) # outgoing# for example 
hannel_
oeffi
ients = [0.5+0.1j, 0.2-0.01j℄multipath_sim = gr.fir_filter_


(1, 
hannel_
oeffi
ients)# frequen
y_offset normalized to sampling frequen
y# amplitude = 1.0, DC offset = 0.0offset_sr
 = gr.sig_sour
e_
(1, gr.GR_SIN_WAVE, frequen
y_offset, 1.0, 0.0)mix = gr.multiply_

()# noise_rms -> var(noise) = noise_rms**2noise_sr
 = gr.noise_sour
e_
(gr.GR_GAUSSIAN, noise_rms/sqrt(2))add_noise = gr.add_

()# des
ribe signal pathsself.
onne
t(self, multipath_sim) # in
oming portself.
onne
t(multipath_sim, (mix,0))
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onne
t(offset_sr
, (mix,1))self.
onne
t(mix, (noise_add,0))self.
onne
t(noise_sr
, (noise_add,1))self.
onne
t(noise_add, self) # outgoing port



4 Zeitsyn
hronisierung4.1 S
hmidl & Cox Algorithmus4.1.1 VorstellungIn [SC97℄ bes
hreiben die beiden Autoren Timothy S
hmidl und Donald Cox einen Algo-rithmus zur Zeitsyn
hronisierung von OFDM-Systemen, der auf der Beoba
htung fuÿt, dassidentis
he Blö
ke aus Abtastwerten bei der Übertragung in einem quasistationären Kanal,der vereinfa
ht als LTI-Kanal betra
htet werden kann, glei
hermaÿen gestört werden. Dieidentis
hen Blö
ke sind au
h na
h dem Kanal annähernd glei
h.Fügt man, wie bei den Daten-OFDM-Blö
ken, das zyklis
he Prä�x zur Abs
hwä
hungvon Störungen dur
h Mehrwegeausbreitung an, wirken fast alle Störungen, bis auf dasRaus
hen, im quasistationären Fall glei
hermaÿen auf die identis
hen Abs
hnitte. UnterAusnutzung dieser Eigens
haft haben die Autoren eine Metrik de�niert, die na
h einerperiodis
hen Struktur im Empfangssignal su
ht.4.1.2 SenderseiteIhr Algorithmus setzt einen Blo
k mit zwei identis
hen Hälften als Präambel (siehe Abbil-dung 4.1) vor jeden OFDM-Rahmen. Der Empfänger bere
hnet die S
hmidl & Cox-Metrikund su
ht mit Hilfe dieser den idealen Abtastzeitpunkt. Um eine Rü
kgewinnung des Si-gnals ohne Verluste dur
h Interferenzen zu gewährleisten, muss der ges
hätzte Zeitpunktinnerhalb des Berei
hs liegen, der ni
ht dur
h ein vorher gesendetes Signal gestört wird.Dur
h die Mehrwegeausbreitung werden die gesendeten Abtastwerte �vers
hmiert�. Dieersten Abtastwerte im zyklis
hen Prä�x der Präambel werden dur
h verzögerte Werte desvorhergehenden Blo
ks überlagert. Die Länge des Berei
hs, indem eine verlustlose Rü
kge-winnung mögli
h ist, weil er nur aus Überlagerungen desselben Blo
ks besteht, entspri
htgerade der Di�erenz des zyklis
hen Prä�x und der längsten anzunehmenden Verzögerungeines Signalpfades, L. Entspri
ht 0 dem Beginn des Blo
ks ohne Prä�x, so sind Zeitpunkteim Intervall (−Ng + L, 0] als ideal zu betra
hten.
CP A AAbbildung 4.1: Präambel im Zeitberei
h

19



20 KAPITEL 4. ZEITSYNCHRONISIERUNGFür die Präambel sp1
(k) gilt

sp1
(k) = sp1

(k + N/2) ∀ k = 0 .. N/2 − 1 (4.1)beziehungsweise
sp1

= [AN/2 AN/2 ]. (4.2)Prinzipiell ist die Modulation der Unterträger ni
ht relevant. Die Autoren s
hlagen vor, dieSymbole aus der QPSK-Konstellation oder einer Untermenge des 64-QAM-Signalsraums zuwählen, wobei die Amplitude so gewählt sein soll, dass die Energie der Blö
ke glei
h mit dervon voll besetzten Blö
ken ist. Sei Igz ⊂ I die Menge der Unterträger mit geradzahligemIndex. Die Abbildung
Igz(k) : [0, Ns/2) → Igz (4.3)sei bijektiv. Sie ist eine eindeutige Zuordnung auf die geradzahligen Unterträger. Im Fre-quenzberei
h hat die Präambel die Form

Sp1,k = X1,n ∈ C, k = Igz(n) ∀n = 0 .. Ns/2 − 1
Sp1,k = 0 k ∈ I \Igz

(4.4)Sie erstellt man einmalig, z.B. beim Entwurf des Systems. Dazu generiert man N/2 kom-plexe Symbole X1,n mit einem Zufallsgenerator, z.B. aus der Menge
X1,n ∈ {+1 + j,+1 − j,−1 + j,−1 − j}Dann verfährt man weiter wie bei einem Datenblo
k. Die N/2 Symbole werden auf diegeradzahligen Unterträger verteilt. Die restli
hen Unterträger werden zu Null gesetzt. Na
hder IFFT erhält man einen Blo
k Abtastwerte mit der gewüns
hten Eigens
haft und fügtdas zyklis
he Prä�x vorne an.4.1.3 EmpfangsseiteNun zum Empfänger. Sei r(d) das empfangene Signal, dann bere
hnen wir
P (d) =

N/2−1
∑

n=0

r∗(d + n)r(d + N/2 + n) (4.5)und
R(d) =

N/2−1
∑

n=0

|r(d + n + N/2)|2 (4.6)wobei (.)∗ die komplexe Konjugation bezei
hnet. Die Metrik na
h [SC97℄
M(d) =

|P (d)|2
(R(d))2

(4.7)
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Σ1

Abbildung 4.2: Gra�s
he Darstellung der S
hmidl & Cox-Metriknimmt Werte zwis
hen 0 und 1 an. Sie errei
ht ihr Maximum gerade bei Koinzidenz derbeiden Halbblö
ke. Sei dopt der optimale Zeitpunkt, dann gilt unter Verna
hlässigung allerStörungen beispielhaft
r(dopt + n) = r(dopt + n + N/2) ∀n = 0 .. N/2 − 1. (4.8)Somit vereinfa
ht si
h Glei
hung (4.5) zu

P (dopt) =

N/2−1
∑

n=0

|r(dopt + n)|2 = R(dopt) (4.9)und es gilt
M(dopt) = 1. (4.10)Dur
h das zyklis
he Prä�x gilt dies aber au
h für dopt − Ng < d ≤ dopt. Es ensteht einPlateau dessen Ende dem idealen Zeitpunkt entspri
ht. Die Funktion ist in Abbildung 4.1.3skizziert. Dur
h die additive Überlagerung mehrerer Signalpfade im Empfänger reduziertsi
h die Plateaulänge. Zudem wurde in [SC97℄ gezeigt, dass die Plateauhöhe vom Signalzu Raus
h-Verhältnis abhängt. Des weiteren verformen Abwei
hungen von der Annahmeder Quasistationarität des Kanals das Plateau.4.1.4 Plateau-ErkennungZur Erkennung des Plateaus wurden in [SC97℄ zwei Vors
hläge gema
ht. Bei beiden Verfah-ren wendet man zuerst einen S
hwellwert auf die Metrik an. Werte unterhalb der S
hwellewerden ni
ht bea
htet.Nun kann man z.b. einfa
h na
h dem Maximum innerhalb eines Fensters der Länge Nsu
hen und dieses Fenster über die Metrik bewegen. Die Maximumssu
he sollte nur Werte
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(b) Erkennung des PlateausAbbildung 4.3: Zum Plateau der Metriküber dem S
hwellwert bea
hten. So �nden wir in den meisten Fällen einen Punkt innerhalbdes Plateaus. Ein Punkt sollte als (lokales) Maximum erkannt werden, wenn im Abstandvon N/2 Abtastwerten um ihn herum kein gröÿerer Wert existiert und der Wert des Punktsgröÿer Null ist.Wird das Fenster auf Grund eines fals
h ges
hätzten Zeitpunkts ausserhalb des idealenBerei
hs platziert (der am wenigsten gestörte Berei
h ist ideal), so sinkt das Verhältnis derSignalleistung zur Störleistung dadur
h. Bei s
hwa
hem Nutzsignal vers
hle
htern Fehl-s
hätzungen die Situation unnötig.Viel robuster ist der zweite Vors
hlag der Autoren. Sie su
hen erst na
h dem Maximum.Dann �nden sie die 90%-Punkte links und re
hts vomMaximum, die 90% der Amplitude desMaximums aufweisen. Der ges
hätzte Zeitpunkt ist dann der Mittelpunkt dieses Intervalls.Mit diesem Vorgehen �ndet man wahrs
heinli
her einen Zeitpunkt innerhalb des Plateaus.4.1.5 Rekursive FormBetra
hten wir die Glei
hungen 4.5 und 4.6. Diese lassen si
h 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)|2 − |r(d)|2 (4.12)Der typis
he Anwendungsfall in praktis
hen OFDM-Systemen ist die sukzessive Bere
h-nung der Metrik. Sie wird dur
h die neue Form der Glei
hungen enorm bes
hleunigt. DieAnzahl der Operationen pro neuem Metrikwert reduziert si
h stark. Dies ist ein groÿerVorteil gegenüber den anderen vorgestellten Algorithmen. Der Na
hteil ist jedo
h ein ge-gebenenfalls höheres Quantisierungsraus
hen dur
h die s
hle
htere Konditionierung desProblems.4.1.6 GNU Radio ImplementierungMit der GNU Radio-Ar
hitektur lässt si
h die Metrik mit den Standardblö
ken aus derBibliothek einfa
h konstruieren (Abb. 4.4).
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in

z−N/2

2

conj

FIR

FIR
2

out

taps = (1,1, ..., 1) N/2−malAbbildung 4.4: Darstellung einer mögli
hen Umsetzung mit GNU RadioDazu wird das Eingangssignal zuerst verzögert. Dies entspri
ht dem Blo
k �z−N � in Ab-bildung 4.4. Eigentli
h kopiert dieser Blo
k das Signal nur 1:1, teilt aber bei seiner Initia-lisierung dem Framework mit, dass einige Nullen anfangs in seinen Ausgangsspei
her zuladen sind.Die verzögerte Signalkopie wird dann komplex konjugiert und ans
hlieÿend mit dem Ori-ginal multipliziert. Als Ausgabe erhalten wir das Zwis
henprodukt
r∗(d − N/2)r(d).Glei
hung 4.5 wird umges
hrieben zu

P (d) =

−N/2+1
∑

n=0

r∗(d − N/2 + n)r(d + n)um realisierbar zu sein, sodass nun im Prinzip auf das Zwis
henprodukt eine Kurzzeitinte-gration angewendet wird. Dies erledigt der FIR-Filter. Seine Filterkoe�zienten sind N/2Einsen. Den Abs
hluss des oberen Zweiges bildet die Bere
hnung des Absolutquadrats derSumme.Im unteren Zweig lassen wir das Absolutquadrat der Eingabe bere
hnen. Es wird ebenfallsaufsummiert. Wir erhalten als Zwis
henprodukt
−N/2+1
∑

n=0

|r(d + n)|2 = R(d).Als letzte Stufe bauen wir die Division von |P (d)|2 und (R(d))2 ein und erhalten alsAusgang M(d). Das Ende des Plateaus fällt in dieser Implementierung auf den letztenAbtastwert des Präambelblo
ks. Genau dann integriert der obere FIR-Filter über das ele-mentweise Produkt der beiden Hälften und der untere Filter über das Absolutquadrat derElemente der zweiten Hälfte.Die Ausgabe des hierar
his
hen Blo
ks sehen wir in Abbildung 4.5. Die FFT-Länge be-trägt 512 Abtastwerte und das Prä�x enthält 51 Werte. Die Präambel wurde mit derFunkhardware des Lehrstuhls bei einer Bandbreite von 8 MHz und einer Trägerfrequenzvon 2.46 GHz übertragen.
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Abbildung 4.5: Bilds
hirmfoto der Ausgabe des GNU Radio-Blo
ks4.1.7 Matlab-SimulationMit einer Matlabsimulation werden der oben vorgestellte sowie die folgenden Algorithmenevaluiert. Sie simuliert einen Übertragungskanal mit Rayleigh-Fading und Gauÿs
hem Rau-s
hen. Wenn ni
ht anders angegeben, werden jeweils 10.000 Simulationsdur
hläufe dur
h-geführt. Je Lauf ist der Kanal statis
h. Es werden mehrere Rayleigh-Pfade simuliert. Diesewerden zu Beginn jedes Laufs zurü
kgesetzt. Ihre Amplituden und Verzögerungen sowieAnzahl werden von der jeweiligen Simulationseinstellung bestimmt. In jedem Dur
hlaufwerden die Koe�zienten der Pfade sowie die Realisierungen des Raus
hprozess neu gene-riert.Es besteht keine Korrelation zwis
hen aufeinanderfolgenden Simulationsläufen. Dur
h Mul-tiplikation der Signalform mit einem Sinus fester Frequenz wird die Frequenzvers
hiebungzwis
hen Sender und Empfänger na
hgestellt. Zudem kann ein Versatz der Abtastfrequen-zen erzeugt werden. Hierzu wird das Signal mit reellen Faktoren interpoliert. Die Phasen-vers
hiebung des ersten Abtastwerts kann beliebig verändert werden.4.1.8 Veri�kation der SimulationZur Überprüfung der Aussagekraft der Simulation wurden die Ergebnisse aus [SC97℄ na
h-vollzogen. Die FFT-Länge beträgt 1024 Werte. Es werden 1000 Unterkanäle benutzt. DieLänge des zyklis
hen Prä�x beträgt 102 Abtastwerte. Es gibt 16 Rayleigh-Pfade. Der erstehat keine Verzögerung, während die weiteren Pfade äquidistant alle 4 Werte folgen. Ihre
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Simulation(d) Varianz auÿerhalbAbbildung 4.6: Eigens
haften der S
hmidl & Cox-MetrikAmplituden bere
hnen si
h na
h
Ai = e−

τi
60 τ ∈ {0, 4, .., 60 } (4.13)mit τi als Verzögerung des i-ten Pfads. Sie entspre
hen den Erwartungswerten der jewei-ligen Pfadgewinne. Der Frequenzversatz entspri
ht 10.4 mal dem Unterträgerabstand. DieAbtastfrequenzen seien syn
hronisiert. In jedem Dur
hlauf wird eine neue PN-Sequenz fürdie Präambel generiert.Die Abbildungen 4.6a, 4.6b, 4.6
 und 4.6d stellen den Zusammenhang der Varianz und desErwartungswerts der Metrik mit dem Signal-zu-Raus
h-Verhältnis da. Gemessen wurdeam optimalen Zeitpunkt innerhalb der Präambel und an einem Punkt ausserhalb, genaueinen Blo
k später.Der gemessene Zusammenhang zwis
hen Erwartungswert der Plateauhöhe und SNR istno
hmals in Abbildung 4.7 dargestellt. Die gestri
helten Linien entspre
hen drei Standard-abwei
hungen über- und unterhalb der Mittelwertkurve. Die Werte der Plateauhöhe sindin guter Näherung gauÿverteilt ([SC97℄). Innerhalb des Intervalls der drei Standardabwei-
hungen vom Mittelwert aus be�nden si
h so 
ir
a 99.7% der Werte.
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Abbildung 4.7: Erwartungswert in Abhängigkeit vom SNRDie Ergebnisse der Simulation entspre
hen im Rahmen der mögli
hen Genauigkeit den in[SC97℄ verö�entli
hten Werten. Es kann davon ausgegangen werden, dass die Simulationausrei
hende Aussagekraft besitzen.Über den gesamten dargestellten SNR-Berei
h von 0 dB bis 40 dB hebt si
h der Mittelwertdes Plateaus deutli
h von Werten ausserhalb der Präambel ab. Ab ungefähr 10 dB SNRhat das Plateau bereits annähernd den Wert 1.0, während der Wert ausserhalb der Prä-ambel annähernd konstant bei 2 · 10−3 verweilt. Über 10 dB sinkt zudem die Varianz derPlateauhöhe approximativ linear. Unter 10 dB s
heint die Varianz ni
ht weiter zu steigen.In Simulationen mit geringeren S
hrittweiten hat si
h gezeigt, dass sie no
h bis runter zuin etwa 5 dB weiter steigt, dana
h aber wieder abnimmt. Die Varianz der Werte ausserhalbist sehr gering und bleibt im Intervall 4 · 10−6 bis 7 · 10−6.Bei sinnvollen SNR-Werten sind die Werte der Metrik annähernd gauÿverteilt [SC97℄. Amidealen Zeitpunkt dopt gilt
E[M(dopt)] =

σ4
s

σ2
s + σ2

n

(4.14)für den Erwartungswert. Die Varianz ist
var[M(dopt)] ≈

2

N · SNR
(4.15)
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99%−Vertrauensintervall(
) 90%-S
hätzerAbbildung 4.8: S&C-S
hätzalgorithmus mit Parametern aus Originalartikelfalls das SNR ausrei
hend groÿ ist. Für die Werte ausserhalb der Präambel ist der Erwar-tungswert
E[M(doutside)] =

1

N/2
(4.16)und die Varianz

var[M(doutside)] =
1

(N/2)2
. (4.17)Zusätzli
h zur Bere
hnung der Metrik wurde die S
hätzung des optimalen Zeitpunkts mitder 90%-Methode dur
hgeführt, unter anderem in Abbildung 4.3b dargestellt. In den Ab-bildungen 4.8a und 4.8b ist der Mittelwert und die Varianz des S
hätzer über dem Signalzu Raus
h-Verhältnis aufgetragen. Der Beginn des Präambelblo
ks ohne Prä�x entspri
htdem Wert 0. Negative Werte sind Zeitpunkte vor dem Blo
kbeginn. Alle Werte sind auf
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Abbildung 4.9: Metrikeigens
haften bei veränderter Parameterwahldie Länge N = 1024 des Fensters normiert. Das Intervall des zyklis
hen Prä�x liegt bei
[−0.1, 0].Der Mittelwert ist sehr stabil. Selbst im Berei
h von sehr kleinen SNR-Werten ist er an-nähernd in der Nähe von −30. Die Varianz ist ebenfalls sehr stabil und steigt nennenswerterst ab unter ungefähr 5 dB an. Mit einem Wert von 
a. 50 bei hohen SNR-Werten istsie aber ziemli
h groÿ. Interessanterweise ist dieser Wendepunkt bei 5 dB der weiter obenbespro
hene Punkt, an dem Mittelwert und Varianz der Plateauhöhe anfangen stark abzu-wei
hen. Wie man in Abbildung 4.8
, in der zusätzli
h die dreifa
he Standardabwei
hungeingetragen ist, erkennt, ist es dur
haus mögli
h, dass der ges
hätzte Zeitpunkt ausserhalbdes optimalen Intervalls (dem ungestörten Teil des zyklis
hen Prä�x) liegt. Innerhalb deszyklis
hen Prä�x allerdings liegen die S
hätzwerte mit sehr hoher Wahrs
heinli
hkeit.4.1.9 Eigene ParameterwahlFür die Realisierung des OFDM-Systems am Lehrstuhl für Thereotis
he Informationste
h-nik haben wir andere Parameter ausgewählt. Au
h für diese wurde die Simulation dur
h-geführt. Gemessen wird wieder an den glei
hen Punkten. Von 128 Unterträgern sind 100in Benutzung. Die Länge des zyklis
hen Prä�x ist 16. Es wird keine Mehrwegeausbreitungsimuliert. Nur ein reiner AWGN-Kanal ist vorhanden. Der typis
he, bei unserer Hardwa-re beoba
htete, Frequenzversatz von 5 kHz bei einer typis
hen Bandbreite von 400 kHz
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Simulation(d) Varianz auÿerhalbAbbildung 4.10: Metrikeigens
haften mit TI-Parameternentspri
ht 1.6 Unterträgerabständen. Die Abtastfrequenzen sind syn
hronisiert.Der Mittelwert der Metrikwerte in Abhängigkeit des SNR, zusammen mit dem 99%-Vertrauensintervall, ist in der Abbildung 4.9 dargestellt. Beoba
hten kann man das deutli
hvergröÿerte Vertrauensintervall. Der Mittelwert hingegen ist im Verglei
h zur vorherigenSimulation des Algorithmus annähernd glei
h geblieben. Dies ergibt si
h au
h aus deranalytis
h hergeleiteten Beziehung 4.15 der Varianz der Werte zur Länge N des Fensters.Im direkten Verglei
h der Abbildungen 4.10a, 4.10b, 4.10
 und 4.10d mit den korrespondie-ren Abbildungen der vorhergehenden Simulation wird die Vers
hle
hterung des S
hätzersdur
h das verkürzte Fenster no
h deutli
her. Die Änderung von N = 1024 auf N = 128verursa
ht bei den in den Abbildungen (b) - (d) dargestellten Eigens
haften eine Vers
hie-bung um ungefähr eine Gröÿenordnung. Wieder ist erkennbar, dass der Erwartungswertam optimalen Zeitpunkt (Abb. 4.10a) annähernd unberührt bleibt.Die Performanz des 90%-S
hätzers hängt stark von den Eigens
haften der Metrik ab, wiebereits die Simulation mit den vorhergehenden Parametern gezeigt hat. Dementspre
hends
hneidet diese im Verglei
h au
h s
hle
hter ab. Erneut sind Mittelwert und Varianz aufdie FFT-Länge N = 128 normiert. Sie sind in 4.11a und 4.11b abgebildet. In Abbildung
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(
) 90%-S
hätzerAbbildung 4.11: S&C-S
hätzer mit TI-Parametern4.11
 �ndet si
h weiter no
h das 99%-Vertrauensintervall um den normierten Mittelwert.Das zyklis
he Prä�x entspri
ht dem Intervall [0.125, 0].Oberhalb von ungefähr 15 dB verhält si
h der S
hätzer sehr stabil. Das Vertrauensintervallliegt vollständig innerhalb des zyklis
hen Prä�x. Bei den gewählten Parametern ist diesoptimal. Da ein reiner AWGN-Kanal betra
htet wurde, ist der komplette Berei
h des Prä�xni
ht dur
h Interferenzen der vorher ausgesendeten Blö
ke gestört. Natürli
h ist das Prä�xin diesem Fall komplett über�üssig. Im Verglei
h zur Simulation mit den ursprüngli
henParametern fällt auf, dass si
h die Grenze für diese empiris
h festgestellte Stabilität um inetwa 10 dB vers
hoben hat. Für die erste Simulation galt die Beoba
htung für SNR-Werteoberhalb von 5 dB. Dies ist do
h eine deutli
he Vers
hle
hterung, die sehr wahrs
heinli
hauf die verringerte Fensterlänge zurü
kzuführen ist.Unterhalb dieser Grenze o�enbart si
h eine ähnli
h �starke� Divergenz. Die Varianz der
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hätzwerte steigt drastis
h an und verlässt bei 
ir
a 11 dB die S
hwelle des zyklis
henPrä�x. Interessanterweise verlässt sowohl die untere als au
h die obere S
hwelle des 99%-Vertrauensintervalls bei demselben SNR-Wert das Prä�x-Intervall. Der Mittelwert ist ziem-li
h genau auf den Mittelpunkt des Prä�x zentriert. Demgegenüber war der Mittelwert desS
hätzers in der ersten Simulation ni
ht auf das zyklis
he Prä�x, sondern annähernd aufdem Mittelpunkt des ungestörten Berei
hs des Prä�x platziert.4.1.10 Ein�uss eines AbtastratenversatzEs wurde ebenfalls der Ein�uss eines Versatz der Abtastraten im Empfänger und Sen-der untersu
ht. Wie in der Einleitung bereits erläutert, können die Oszillatoren der AD-Wandler ni
ht perfekt aufeinander abgestimmt sein. Aus Si
ht des Empfängers kommt ess
heinbar zu einer Dehnung bzw. Stau
hung der Präambel. Diese Verzerrung zerstört diePeriodizität. Die Korrelation zwis
hen den beiden Hälften sinkt. Dies beein�usst natürli
hErwartungswert und Varianz der S
hmidl & Cox-Metrik.Die veränderten Eigens
haften sind in der Simulation ermittelt worden. Der simulierteKanal entspri
ht dem aus [SC97℄. Der SNR-Wert ist konstant auf 10 dB gesetzt. Die Ab-wei
hung der Takte wird prozentual in der Einheit ppm (Parts per Million) angegeben. Eswurde eine Bandbreite von 25 MHz angenommen. Im Abstand von 1 kHz wurde die Si-mulation mit Taktratenversätzen im Intervall von -10 kHz bis +10 kHz dur
hgeführt. Diesentspri
ht einer maximalen Abwei
hung von 400 ppm und einer S
hrittweite von 40 ppm.Der Fehler des Mittelwerts sowie die neue Varianz der Plateauhöhe wurde untersu
ht.Als Fehler ist die Abwei
hung des Mittelwerts vom Mittelwert ohne Versatz, normiert aufdiesen Mittelwert, de�niert.Sei µ0 der Mittelwert bei ∆fs = 0. Der gemessene normierte Fehler ist dann
ei =

µi − µ0

µ0

, (4.18)wobei µi der Mittelwert des i-ten Simulationslauf ist. Abbildung 4.12a stellt diesen Sa
hver-halt dar. In Abbildung 4.12b sind die Varianzen unverändert über dem Versatz aufgetragen.Zusätzli
h ist eine Approximation mit einem quadratis
hen Polynom eingezei
hnet.Ob die Verzerrung eine Dehnung oder Stau
hung ist, also ob der Takt beim Empfänger demdes Senders voraus- oder hinterhereilt, s
heint irrelevant zu sein. In beiden Ri
htungen,ungefähr im Intervall -120 ppm bis +120 ppm verändert si
h der Erwartungswert ni
htnennenswert. Der normierte Fehler ist annähernd Null. Bei höheren Abwei
hungen nimmtder Fehler nun rapide zu. Bei ges
hätzten +/- 320ppm Abwei
hung entspri
ht er bereits10%.Die Veränderung der Varianz ist leider ni
ht symmetris
h. Betra
htet man die quadrati-s
he Approximation, lässt si
h jedo
h ein lei
hter Trend zu einer niedrigeren Varianz beisteigendem Versatz deuten. Allerdings liegen die Werte alle innerhalb derselben Gröÿen-ordnung. Eine Abwei
hung könnte dur
haus au
h auf andere Faktoren zurü
kzuführen sein.Man kann aber festhalten, dass die Varianz der Plateauhöhe annähernd konstant bleibt.



32 KAPITEL 4. ZEITSYNCHRONISIERUNG

−400 −300 −200 −100 0 100 200 300 400
−0.16

−0.14

−0.12

−0.1

−0.08

−0.06

−0.04

−0.02

0

0.02

Relative Abweichung der Taktrate (ppm)

N
or

m
al

is
ie

rt
er

 F
eh

le
r

 

 
SNR 10dB

(a) Mittelwert der Metrik

−400 −300 −200 −100 0 100 200 300 400
4

5

6
x 10

−4

Relative Abweichung der Taktrate (ppm)

V
ar

ia
nz

 d
er

 P
la

te
au

ho
eh

e

 

 
SNR 10dB
Quadratische Approximation

(b) Varianz der MetrikAbbildung 4.12: Veränderte Metrikeigens
haften bei vorhandenem AbtastratenversatzAu
h unter diesen ni
ht idealen Bedingungen zeigt der Algorithmus eine sehr gute Ro-bustheit. Ist der Versatz ni
ht gröÿer als ungefähr 120 ppm s
heint die Verzerrung keinenennenswerte Vers
hle
hterung der Metrikeigens
haften zu bewirken.4.1.11 Mögli
hes Kriterium zur Selektion einer PräambelDie Wahl der Pseudozufallssequenz für die Präambel hat na
h [SC97℄ keinen wesentli-
hen Ein�uÿ auf Erwartungswert und Varianz der Metrik. Daher kann diese na
h anderenKriterien ausgesu
ht werden.Eine mögli
he re
ht interessante Optimierung, die unterem anderem in [SC97℄ angedeutetwird, ist die Reduktion des Verhältnis der Spitzenleistung zur mittleren Leistung. AufGrund der Relevanz für den nä
hsten Algorithmus, aber weil diese Optimierung au
h fürdiese Methode mögli
h ist, wird nun die zu optimierende Eigens
haft de�niert und einLösungsansatz vorgestellt.
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EinhüllendeAbbildung 4.13: Beispiel CAZAC-Sequenz N = 40Sei
s(k) ∈ C, k = 0 .. N − 1 (4.19)ein OFDM-Blo
k. Das Verhältnis der Spitzenleistung zur mittleren Leistung (Peak to Ave-rage Power Ratio) ist
PAPR =

maxk |s(k)|2
1

N

∑N
k=0

|s(k)|2
. (4.20)Es wird übli
herweise in Dezibel angegeben. O�ensi
htli
h wird ein Minimum für

|s(k)| = c, c = const ∀k (4.21)errei
ht. Das Signal hat eine konstante Einhüllende.An dieser Stelle soll nur eine kurze Konstruktionsvors
hrift für diesen Sequenztyp gegebenwerden. Der nä
hste vorgestellte Algorithmus verwendet eben diese.Eine passend gewählte Sequenz wird auf die geraden Unterträger verteilt werden. Damit dieSignalform na
h der inversen FFT eine konstante Einhüllende besitzt, muss na
h [JH04℄ dieSequenz eine Autokorrelation besitzen, die gerade 1 bei keiner Vers
hiebung und sonst 0 ist.Diese Zero-Auto
orrelation-Eigens
haft führt zu einer konstanten Amplitude (gebräu
h-li
he Bezei
hnung ist Constant Amplitude) im Zeitberei
h. Idealerweise ist die Leistungglei
hmäÿig auf die Unterträger verteilt. Na
h [JH04℄ führt diese CA-Eigens
haft wieder-um zur ZAC-Eigens
haft der Sequenz im Frequenzberei
h. Kombiniert man dies, kann manfesthalten, dass eine CAZAC-Sequenz auf den Unterträgern zu einer CAZAC-Sequenz imZeitberei
h führt.Eine Konstruktionsvors
hrift für CAZAC-Sequenzen beliebiger Länge �ndet si
h bei [Chu72℄.Sei N die Länge der gewüns
hten Sequenz. Falls N gerade ist, so wähle
ck = exp

(

i
Mπk2

N

) (4.22)



34 KAPITEL 4. ZEITSYNCHRONISIERUNGwo M eine ganze Zahl relativ prim zu N sei, also
gcd(M,N) = 1. (4.23)Andernfalls für N ungerade wähle

ck = exp

(

i
Mπk(k + 1)

N

)

. (4.24)4.2 Guangliang Ren AlgorithmusDer Algorithmus vorges
hlagen in [GRZ05℄ versu
ht die Zeitsyn
hronisierung zu verbes-sern, indem der Wert am optimalen Zeitpunkt in der Metrik deutli
her hervorgehoben wirdals bena
hbarte Werte. Statt einem Plateau erhalten wir eine Metrik, die der Impulsfunk-tion ähnelt.Es wird wieder eine Präambel sp(k) und eine Metrik de�niert. Die Präambel besitzt imPrinzip dieselbe Periodizität wie bei [SC97℄. Desweiteren hat sie eine konstante Einhüllende.Es gilt
s′p(k) = s′p(k + N/2)

|s′p(k)| = c = const

}

∀ k = 0 .. N/2 − 1. (4.25)Sei nun eine Pseudozufallsequenz
pk ∈ {−1,+1}, k = 0 .. N − 1 (4.26)gegeben. Die Präambel

sp(k) = s′p(k)pk (4.27)wird mit den Werten der Pseudozufallsequenz gewi
htet. Diese ist einmalig fest gewähltund Sender sowie Empfänger bekannt. Dur
h die Multiplikation mit der Präambel wirddas Plateau in der Metrik vermieden. Man veri�ziert lei
ht, dass weiterhin dur
h
|sp(k)| = c (4.28)die CA-Eigens
haft vorhanden ist.Die Metrik wird ebenfalls neu de�niert. Mit den beiden veränderten De�nitionen

P (d) =

N/2−1
∑

n=0

pnpn+N/2r
∗(d + n)r(d + N/2 + n) (4.29)

R(d) =
1

2

N−1
∑

n=0

|r(d + n)|2 (4.30)ist die Form der Metrik
M(d) =

|P (d)|2
(R(d))2

(4.31)
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Abbildung 4.14: Typis
he Werte der Metrik bei 10dB SNR, ohne Mehrwegeausbreitungähnli
h der aus [SC97℄. Dur
h die neuen Terme in Glei
hung 4.29 wird die Gewi
htungmit der Pseudozufallsequenz aufgehoben. Glei
hzeitig kann eine maximale Korrelation nurauftreten, wenn sowohl die Folge als au
h die Periodizität vorhanden sind.Die Summe in Glei
hung 4.30 geht nun über die komplette Präambel. Diese Änderung führtzu einer geringeren Varianz gegenüber der alten De�nition in [SC97℄, wie unter anderemin [HMB00℄ angeführt ist.Abbildung 4.14 zeigt eine typis
he Ausprägung der neuen Metrikfunktion. Deutli
h zuerkennen ist der optimale Zeitpunkt.Bei der Methode aus [SC97℄ besitzen bena
hbarte Werte der Metrik eine ähnli
he Summe.Betra
htet man die Glei
hungen 4.11 und 4.12 erkennt man, dass nur zwei Produkte denUnters
hied zwis
hen aufeinanderfolgenden Werten aus ma
hen. Die Gewi
htung dur
hdie Pseudozufallsequenz pk vergröÿert diesen Abstand, indem im Prinzip die zusätzli
heKorrelation mit der Sequenz als Filter wirkt.Zur Detektion des optimalen Zeitpunkts su
ht man das Maximum der Metrik. Aus prakti-s
hen Gründen betra
htet man nur Werte überhalb einer festen S
hwelle. Die Wahl dieserS
hwelle beein�usst direkt die Wahrs
heinli
hkeiten für Fehlerkennung (optimaler Zeit-punkt ni
ht erkannt) und für die Erkennung fals
her Zeitpunkte.4.2.1 GNU Radio ImplementierungFür den Einsatz mit der GNU Radio Ar
hitektur wird dieselbe Struktur wie in Abbildung4.4 benutzt. Nur die Filterkoe�zienten der beiden FIR-Filter müssen angepasst werden.Für den ersten Filter, in der Abbildung ist dies der obere, wählt man die Koe�zienten
a1,k = sN/2−1−ksN−1−k, ∀ k = 0 . . . N/2 − 1also gerade die beiden Hälften der Pseudozufallsequenz miteinander elementweise multi-pliziert und rü
kwärts ausgegeben. Im weiten Sinne kann der Filter als �mat
hed �lter�betra
htet werden.
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Abbildung 4.15: Bilds
hirmfoto der Ausgabe des GNU Radio-Blo
ksDie Sequenz der Koe�zienten des zweiten Filters ist nun
a2,k =

1

2
, ∀ k = 0 . . . N − 1.Sie ist doppelt so lang wie beim ersten Algorithmus und gewi
htet die Summenelementenur mit 1

2
.Ein Bilds
hirmfoto der Ausgabe des Blo
ks ist in Abbildung 4.15 zu sehen. Der Ausgabe-strom ist derselbe wie beim ersten Algorithmus. Es wurde dabei abwe
hselnd die Präambelaus [SC97℄ und die neue Präambel mit der Funkhardware des Lehrstuhls gesendet. DieBandbreite des gesendeten Signals betrug 8 MHz und die Trägerfrequenz war 2.46 GHz.Die FFT-Länge umfasste 512 Werte und das Prä�x wiederum 51.4.2.2 SimulationDieser Algorithmus wurde ebenso in die Simulation eingep�egt. Um einen empiris
hen Ver-glei
h des zuerst vorgestellten Algorithmus ([SC97℄) zu ermögli
hen, sind die Parameterder Simulation identis
h gewählt. Sie werden hier no
hmal angeführt. Es werden 1000 Un-terträger benutzt. Das Signal ist geringfügig überabgetastet. Die FFT erfolgt über 1024Werte. Das zyklis
he Prä�x enthält 102 Abtastwerte. Wiederum sind 16 Rayleigh-Pfadevorhanden, deren Amplituden die Erwartungswerte de�niert in 4.13 haben. Der erste Pfadhat keine Verzögerung, während die weiteren mit einer S
hrittweite von vier Abtastwertenkonsekutiv verzögert sind. Das Signal wird im Frequenzberei
h um 10.4 Unterträgerabstän-de vers
hoben. Zur Vereinfa
hung sind die Abtastfrequenzen identis
h. Die PN-Sequenz,



4.2. GUANGLIANG REN ALGORITHMUS 37mit der die Präambel multipliziert wird, genereien wir bei jedem Dur
hlauf neu. Wäh-rend dessen ist die CAZAC-Sequenz, die auf den Unterträgern der Präambel verteilt ist,konstant. Es erfolgen jeweils 10.000 Simulationsläufe je Parametereinstellung.Für jeden Dur
hlauf werden vier OFDM-Blö
ke generiert. Der zweite Blo
k ist dur
h denAlgorithmus de�niert und repräsentiert die Präambel. Die restli
hen drei Blö
ke sind Da-tenblö
ke. Sie tragen zufällige Bitdaten, die per QPSK moduliert und auf die Unterträgerverteilt werden.Sei Dp eine Menge von ausgesu
hten Indizes, an denen Maximalwerte auf Grund der Mehr-wegeausbreitung erwartet werden. Das erste Element der Menge entspri
ht dem Ende deszyklis
hen Prä�x. Für jeden simulierten Signalpfad kommt ein weiteres Element hinzu,wobei zum ersten Index die spezi�s
he Verzögerung des Pfades addiert wird. D sei dieMenge aller Indizes. Dann werden die drei Werte
w1 = maxd∈Dp

M(d)
w2 = maxd∈D\Dp

M(d)

w3 = arg maxd∈Dp
(M(d)) − dopt

(4.32)in jedem Dur
hlauf aufgezei
hnet. Sie entspre
hen den Maxima der Metrik innerhalb undausserhalb der Präambel sowie dem Versatz des ges
hätzten Zeitpunkts zum optimalenZeitpunkt. Zur Analyse der Eigens
haften dieses Algorithmus werden sie als Realisierun-gen von Zufallsprozessen mit unbekannten Verteilungen betra
htet. Es wird versu
ht, dieEigens
haften zu erfassen indem die Verteilung der Werte abges
hätzt wird. Alle folgendenS
hlussfolgerungen basieren nur auf empiris
hen Beoba
htungen und haben keine analy-tis
h belegte Fundierung.Betra
hten wir zuerst die Werte w1 und w2. Ähnli
h dem zentralen Grenzwertsatz gibt eseinen zentralen Satz über die Verteilungsfunktionen von Extrema beliebiger Zufallsprozes-se. Dieser besagt, dass die Verteilungsfunktion für Extrema von einer Folge von Zufalls-werten mit beliebiger Verteilung, für den Grenzübergang zu einer unendli
h langen Folgesi
h der verallgemeinerten Extremwertverteilung (�generalized extreme value distribution�,GEV) annähert, falls die Verteilung existiert.Sei X1,X2..,Xn eine Folge von unabhängigen und identis
h verteilten Zufallswerten mitbeliebiger Verteilung, sei weiterhin Mn = max{X1, ..,Xn} das Maximum der Folge. Fallszwei Sequenzen an, bn ∈ R existieren, so dass an > 0 und
lim

n→∞
P

(

Mn − bn

an
≤ x

)

= F (x) (4.33)dann gehört F , falls es keine degenerierte Verteilungsfunktion ist, zur Gumbel-, Fré
het-oder Weibull-Familie und ist damit Mitglied der GEV-Familie. Die Verteilung von Mn kanndemna
h dur
h die GEV-Verteilung angenähert und parametrisiert werden.Die empiris
hen Resultate der Simulation zeigen tatsä
hli
h annähernd eine derartige Ver-teilung, so dass die Verteilungen von w1 und w2 im Folgenden dur
h die verallgemeiner-te Extremwertverteilung 
haraktisiert werden. Zum Abs
hätzen der Verteilungsfunktio-nen wurden die Histogramme für eine groÿe Anzahl an Zwis
henwerten beguta
htet. Be-oba
htungen zeigten eine au�ällige Ähnli
hkeit zur GEV-Verteilung. Weitere numeris
he
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Abbildung 4.16: Empiris
h bestimmte Wahrs
heinli
hkeitsdi
htefunktionenBere
hnungen o�enbarten dann, dass die Verteilungen s
heinbar annähernd dur
h GEV-Verteilungen bes
hreibbar sind. Die De�nition 4.32 in Kombination mit dem zentralenGrenzwertsatz für Extremwerte bestärken diese Argumentation.Die ges
hätzten Verteilungen werden im Folgenden präsentiert. Sie sind das Ergebnis derSimulationen mit den SNR-Werten 3 dB, 9 dB und 15 dB. In Abbildung 4.16 sind dieempiris
h bestimmten und die approximierten Wahrs
heinli
hkeitsdi
htefunktionen darge-stellt. Die gestri
helten Kurven entspre
hen den Approximationen der Verteilungen. Dabeigehören die �a
hen Kurven zur Zufallsvariable w1 und die ausgeprägte hohe Kurve zurVariable w2. Für letztere genügte zur Darstellung eine Kurve. Die Verteilungen für dievers
hiedenen SNR-Werte sind auf der Gra�k ni
ht unters
heidbar. Für die Funktionender Variable w1 erkennt man, dass si
h die Verteilung mit steigendem SNR-Wert in Ri
h-tung höherer Maxima vers
hiebt. Die untere Grenze der Verteilungsdi
hte bleibt, so weitdies erkennbar ist, ungefähr bei dem glei
hen Wert 0.01. Des weiteren sind die Kurven ab
ir
a 9 dB in dieser Darstellung kaum mehr di�erenzierbar. Vermutli
h strebt die Di
htefür gröÿere SNR-Werte asymptotis
h gegen eine Verteilung, die der dargestellten Funktionbei 15 dB ähnli
h sein wird. Die Abbildung 4.17 zeigt nur die �a
hen Kurven, sodass dieDarstellung etwas detaillierter ist.Die Abbildung 4.18 zeigt die empiris
h ermittelten Verteilungsfunktionen (und inversen)für die vers
hiedenen Simulationsdur
hläufe. Für die Werte der Metrik-Extrema ausserhalbder Präambel, also für die Zufallsvariable w2, gibt die Verteilungsfunktion P (w2 ≤ x) dieWahrs
heinli
hkeit an, dass die Realisationen von w2 unter der S
hwelle x liegt. Für dieVariable w1 ist die S
har der inversen Verteilungsfunktionen eingezei
hnet. Sie geben dieWahrs
heinli
hkeit an, dass w1 über der S
hwelle x liegt.Zur Detektion der Präambel muss man in der Praxis einen S
hwellwert wählen. Nur Wer-te oberhalb dieser S
hwelle werden im Maximalwert-Detektor berü
ksi
htigt. Mit diesemFunktionenplot kann man abs
hätzen, wie wahrs
heinli
h fals
he Zeitpunkte detektiert



4.2. GUANGLIANG REN ALGORITHMUS 39

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
0

5

10

15

20

25

30

Metrikwert

W
ah

rs
ch

ei
nl

ic
hk

ei
ts

di
ch

te

 

 

empirische PDF

approximierte PDF

15 dB SNR

9 dB SNR

3dB SNR

Abbildung 4.17: Empiris
h bestimmte PDF der Maximalwerte an den ausgesu
hten Stellenwerden, und mit wel
her Wahrs
heinli
hkeit ri
htige Zeitpunkte ni
ht detektiert werden.Wählt man z.B. den S
hnittpunkt der beiden Verteilungen in Abbildung 4.16 für 9 dB,der abgelesen bei 
ir
a 0.023 liegt, als S
hwellwert. Dann liest man in Abbildung 4.18 ab,dass mit P (w1 > 0.023) ≈ 0.92 ungefähr 92% der Metrik-Extrema oberhalb der Grenzeliegen, während mit P (w2 ≤ 0.023) ≈ 0.98 
ir
a 98% der Werte zu fals
hen Zeitpunktendarunter liegen (für 9 dB). Der optimale S
hwellwert hängt vom Empfängerdesign ab. Istder Empfänger z.B. robust gegen Fehlents
heidungen, könnte man die S
hwelle sehr niedrigwählen. Dadur
h werden mehr fals
he Zeitpunkte detektiert, dafür aber weniger Rahmenverpasst.Insgesamt lässt si
h festhalten, dass der S
hwellwert vom niedrigsten SNR, das der Emp-fänger unterstützen soll, abhängt. Er hängt aber au
h von dem zu erwartenden Mehrwe-gekanal ab. Dieser Algorithmus kommt beim OFDM-System des Lehrstuhls zum Einsatz.Dort wurde der S
hwellwert empiris
h bestimmt und liegt bei 0.1.Die Häu�gkeitsverteilung der ges
hätzten Zeitpunkte ist in Abbildung 4.19 dargestellt. DieGra�k zeigt die relative Häu�gkeit der Realisationen von w3. Gemessen wird der Abstandder S
hätzwerte zum idealen Zeitpunkt (hier an der Stelle Null angenommen). Au�ällig ist,dass die Häu�gkeiten ähnli
h dem Vektor der Erwartungswerte der Pfad-Amplituden ist(siehe De�nition der Simulationsparameter Glei
hung 4.13). Diese kann man au
h so um-deuten, dass sie die Wahrs
heinli
hkeit bestimmen, dass ein Pfad die maximale Amplitudeunter allen Pfaden besitzt. Umso höher der erwartete Pfadgewinn, umso höher eben au
hdie Wahrs
heinli
hkeit für hohe momentane Pfadgewinne. Dur
h die Maximumsselektionkommt dadur
h der Pfad mit dem hö
hsten erwarteten Gewinn am häu�gsten vor.Ist der S
hwellwert optimal gewählt, so wird der Maximumsdetektor mit hoher Wahrs
hein-li
hkeit nur Zeitpunkte �nden, die dur
h die Verteilung der Verzögerung der Signalpfadevorgegeben sind. Ist dann au
h das zyklis
he Prä�x so entworfen worden, dass ein Pfadmit der maximal zu berü
ksi
htigenden Verzögerung denno
h innerhalb des S
hutzinter-
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h bestimmte (inv.) Verteilungsfunktionen
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Abbildung 4.19: Empiris
he Häu�gkeitsverteilung der S
hätzwertevalls ankommt, sind somit mit hoher Wahrs
heinli
hkeit alle detektierten Zeitpunkte imglei
hen Intervall. Allerdings wird immer der dominante Pfad erkannt, wel
her unter derAnnahme eines Rayleigh-Fading-Kanals ni
ht unbedingt der erste Pfad sein muss. Idealerwäre nämli
h eigentli
h die Erkennung eines Zeitpunkts im Intervall des zyklis
hen Prä�x,wel
hes ni
ht dur
h Interferenzen von vorhergehenden Signalen gestört ist. Es gibt Ansät-ze um au
h diesem Problem beizukommen (z.B. [SDCL06℄). Diese sind ni
ht Teil dieserArbeit.4.2.3 Ein�uss eines AbtastratenversatzBei der Simulation eines Abtastratenversatzes wurde besonderes Augenmerk auf die Ab-hängigkeit der Metrikwerte von der Phasenvers
hiebung gelegt. Dur
h die Interpolationfallen die Abtastzeitpunkte am Empfänger ni
ht exakt auf die Werte des Senders. Die
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Abbildung 4.20: Metrikwerte in Abhängigkeit der Phase bei konstantem AbtastratenversatzPhasenvers
hiebung bestimmt die initiale Vers
hiebung des ersten Abtastwertes. Sie liegtim Intervall [0, 1) ⊂ R. Eine Phasenvers
hiebung von Null bedeutet, dass der erste emp-fangene Abtastwert exakt auf den glei
hen Zeitpunkt fällt wie der gesendete Wert (unterVerna
hlässigung jegli
her anderer Verzögerungen), während der Wert 1 dazu führt, dassder erste Wert um einen Abtastzeitpunkt vers
hoben ist.Bei der Simulation wird der Versatz der Abtastrate konstant gehalten. Er beträgt 10 KHzbei einer Bandbreite von 25 Mhz (entspre
hend 400 ppm relativer Versatz). Die FFT-Längebetrug 1024 Werte und das zyklis
he Prä�x umfasste 102 Werte. Dies sind die glei
hen Si-mulationsparameter wie für die erste Simulation des S
hmidl & Cox-Algorithmus. Nunwurde aber keine Mehrwegeausbreitung miteinbezogen. Statt dessen existiert nur ein Ray-leighpfad mit dem erwarteten Pfadgewinn 1. Das SNR ist konstant auf 20 dB eingestellt.Verändert wurde die Phasenvers
hiebung im Intervall [0, 1), wobei diese in 100 S
hrit-ten mit konstanter S
hrittweite erhöht wurde. Gemessen wurden zwei Metrikwerte. Undzwar erstens der Wert am idealen Zeitpunkt und zweitens der Wert genau einen Abtast-zeitpunkt später. Für jede Einstellung wurden wiederum 10.000 Simulationen dur
hlaufenund der Mittelwert der ermittelten Messungen bestimmt. Das Ergebnis ist in Abbildung4.20 aufgetragen. Es zeigt die Abhängigkeit der Metrikwerte an beiden Position von derPhasenvers
hiebung. Dabei entspri
ht Position 1 dem idealen Abtastzeitpunkt.Deutli
h erkennbar ist die starke Abhängigkeit des Metrikwerts von der Phase. Zudemzeigt si
h, dass bei Phasenwerten gegen 1 der Maximalwert si
h auf Position 2 vers
hiebt.Folgende Vermutung wird aufgestellt. Die Metrikbere
hnung ist im Prinzip ein Filter. Die-ser wird an Position 1 und Position 2 ausgewertet, also nur an diskreten Positionen. Fälltallerdings das tatsä
hli
he Signal zwis
hen die beiden Positionen, so verteilt si
h die �Ener-gie� auf die ge�lterten Werte beider Positionen. Strebt die Phasenvers
hiebung gegen 1,also entspri
ht sie annähernd dem Abstand der Abtastwerte, hat si
h das Maximum umeinen Zeitpunkt vers
hoben.
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Abbildung 4.21: Aufzei
hnung vom realen KanalBei der Übertragung mit der vorhandenen Funkhardware des Lehrstuhls ist genau die-ser E�ekt beoba
htbar. Selbst bei geringer Bandbreite oszilliert der Maximalwert. Beider Festlegung der S
hwelle muss man au
h diese E�ekte berü
ksi
htigen. Im konkretenFall �el das Problem auf, weil der S
hwellwert zu ho
h gewählt wurde. Dadur
h wurdenperiodis
h Rahmen verpasst und die Fehlerrate war entspre
hend ho
h. Der Plot in Ab-bildung 4.21 entstand von der Ausgabe der Syn
hronisierungsstufe, in GNU Radio imple-mentiert, angewendet auf die bereits vorher verwendete Übertragung (siehe GNU Radio-Implementierungen der Algorithmen). Dabei wurde die erste Präambel gesu
ht (manuell)und ans
hlieÿend in äquidistanten Abständen ausgehend von diesem Maximalwert der Me-trik die weiteren Werte gesammelt. Die erste Kurve zeigt also alle Werte, die im Abstand
n·(N+Ng) zum Maximalwert der ersten erkannten Präambel liegen. Die zweite Kurve zeigtalle genau einen Abtastwert vor den Werten der ersten Kurve, und analog zeigt die dritteKurve Werte mit einer Vers
hiebung von -2 zur ersten Kurve. Der Maximalwert wandertlangsam �na
h links� im Bild. Folgli
h ist die Abtastfrequenz der Empfangshardware etwaszu niedrig eingestellt.



5 Frequenzsyn
hronisierungBevor das zeitsyn
hronisierte Signal mit der FFT weiter bearbeitet wird, stellt man dieÜbereinstimmung der FFT-Träger mit den Trägern des empfangenen Signals si
her. Beiexistenter Frequenzvers
hiebung
φ = θ + η (5.1)(siehe Glei
hung 2.1), ist gerade η mit

−0.5 ≤ η < 0.5, η ∈ Rder zuerst zu korrigierende Anteil.Alle Kanale�ekte wie Raus
hen und Mehrwegeausbreitung werden zuerst einmal verna
h-lässigt. Ledigli
h eine Frequenzvers
hiebung um φ sei vorhanden.Ist s(k) das gesendete Signal, dann empfängt man
r(k) = s(k) exp(j2πφk/N). (5.2)Insbesondere ist der na
h der Zeitsyn
hronisation gewonnene Blo
k in Anlehnung an Glei-
hung 1.2

ri(k) = r(kopt,i + k) für 0 ≤ k < N − 1. (5.3)Hier bezei
hnet kopt,i den dur
h die vorherige Syn
hronisierungsstufe ges
hätzten Zeitpunktdes Beginns des i-ten Blo
ks. Der Wert kann direkt aus dopt bere
hnet werden.Nimmt man eine optimale Zeitsyn
hronisierung an, gilt
ri(k) = si(k) exp(j2πφk/N) (5.4)

=

(

N−1
∑

n=0

ci,n exp(j2πkn/N)

)

exp(j2πφk/N) (5.5)
=

N−1
∑

n=0

ci,n exp(j2πk(n + φ)/N). (5.6)5.1 S
hmidl & CoxDie Korrektur von η bezei
hnet man als grobe Syn
hronisierung, die von θ als Feinsyn-
hronisierung. In [SC97℄ wird ein Algorithmus vorgestellt, der ausgehend von derselbenPräambel, die bereits für die Zeitsyn
hronisierung benutzt wird, die grobe Frequenzver-s
hiebung s
hätzt. Die Vers
hiebung φ wird jedo
h anders aufgeteilt, und zwar in
φ = ν + 2g, g ∈ Z, ν ∈ [−1, 1) ⊂ R. (5.7)43



44 KAPITEL 5. FREQUENZSYNCHRONISIERUNGDer zweite S
hätzer im Artikel, für die feine Syn
hronisierung, benötigt eine zweite Prä-ambel und benutzt dann beide bekannten Blö
ke.5.1.1 Grobe Syn
hronisierungBei Bere
hnung der Metrik benutzt man die Glei
hung 4.5. Mit 5.3 ergibt si
h
P (dopt) =

N/2−1
∑

n=0

r∗p(n)rp(n + N/2) (5.8)wobei p der Index der verwendeten Präambel ist. Setzt man Glei
hung 5.4 für rp(k) einführt dies zu
P (dopt) =

N/2−1
∑

n=0

s∗p(n)sp(n + N/2) exp(−j2πφn/N) exp(j2πφ(n + N/2)/N) (5.9)
=

N/2−1
∑

n=0

s∗p(n)sp(n + N/2) exp(jπφ) (5.10)und zusammen mit der Eigens
haft 4.1 der Präambel folgt
P (dopt) =

N/2−1
∑

n=0

|x(n)|2 exp(jπφ) (5.11)
= exp(jπφ)





N/2−1
∑

n=0

|x(n)|2


 . (5.12)Dieser Sa
hverhalt ist in Abbildung 5.1.1 dargestellt. Unter diesen Bedingungen kann man
ν̂ =

arg(P (dopt))

π
(5.13)s
hätzen, denn die Summe in 5.12 ist auf jeden Fall reell und die Phase des Zahlenwertsist proportional zur Frequenzvers
hiebung φ. Wegen der Mehrdeutigkeit der Argument-Funktion ergeben si
h S
hätzwerte im Berei
h −1 ≤ ν̂ < 1. Die verbleibende Mehrdeutig-keit in

φ = ν + 2g (5.14)wird in der nä
hsten Stufe aufgelöst.5.1.2 Feinsyn
hronisierungNa
h dem ν̂ ges
hätzt und korrigiert wurde, bleibt aus Glei
hung 5.7 nur no
h g ∈ Zzu s
hätzen. Die weitere Verarbeitung �ndet im Frequenzberei
h statt. Der verbleibendeVersatz ist eine zyklis
he Vers
hiebung der Unterträger.



5.1. SCHMIDL & COX 45
Phase

Frequenz−
versatz

ACP A

CP* A* A*

Phase

AA*

Phase

~ Frequenzversatz

Multiplikation

Abbildung 5.1: Phaseninkrement dur
h FrequenzversatzEs wird eine neue Präambel eingeführt, die zusätzli
h zur ersten Präambel in den Sende-signalstrom eingefügt wird. Die Präambel wird im Frequenzberei
h de�niert. Sie hat imZeitberei
h keine besondere Eigens
haft. Mit p2 als Index der zweiten Präambel und derbijektiven Abbildung
I(k) : [0, Ns) → I, (5.15)für die

Igz(k) = I(2k) ∀ k = 0 .. Ns/2 − 1 (5.16)gilt (Igz(k) de�niert in 4.3), wählt man
cp2,k =

{

X2,n ∈ C, k = I(n), ∀n = 0 .. Ns − 1
0 k 6∈ I (5.17)Die Modulation der Unterträger ist ni
ht relevant. Wiederum s
hlagen die Autoren denQPSK-Signalraum als Quelle vor. Alle Unterträger werden besetzt.Für den folgenden Algorithmus brau
ht man aber nur die Symbole auf den Unterträgernmit geradzahligem Index. Die anderen Unterträger können z.B. für die Kanals
hätzungverwendet werden. Mit 4.4 und 5.17 wird die neue Sequenz

vn =
√

2
X2,2n

X1,n
∀n = 0 .. Ns/2 − 1 (5.18)de�niert. Sei nun

Ri,n =
N−1
∑

k=0

ri(k) exp(−j2πk/N) (5.19)
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in

in

z−N/2 conj FIR π
1

Sample & Hold out

arg

TriggerAbbildung 5.2: GR-Implementierung, Alternative 1die Werte der DFT angewendet auf die dur
h die Zeitsyn
hronisierung gewonnenen OFDM-Blö
ke aus Glei
hung 5.3. Die S
hätzung für g kann gefunden werden, indem das ĝ gesu
ht,das die Funktion
B(g) =

|∑n∈Ie
R∗

p1,n+2gRp2,n+2gv
∗
n|2

2
(
∑

n∈Ie
|Xp2,n|2

) (5.20)maximiert. Die komplette S
hätzung des Frequenzversatz ergibt si
h dann zu
φ̂ = ν̂ + 2ĝ. (5.21)5.1.3 GNU Radio-ImplementierungenNun folgen einige Ideen, wie man den groben S
hätzer na
h S
hmidl & Cox als GNURadio-Blo
k implementieren kann. Die Zeitsyn
hronisierung hat s
hon statt gefunden. Siehat einen Triggerimpuls erzeugt, der die Position der Präambel markiert. Den Triggerstromkann man si
h so vorstellen, dass es für jeden Abtastwert einen Triggerwert gibt, derentweder Null ist, wenn dieser Zeitpunkt kein Triggerpunkt ist, oder eben Eins, wenn derzugehörige Abtastwert eine besondere Position markiert, z.B. den Anfang der Präambel.Allen alternativen Implementierungen ist gemein, dass sie den empfangenen Datenstromund den Triggerstrom als Eingabe brau
hen.Zuerst zum einfa
hsten Fall, dargestellt in Abbildung 5.2. Die Metrikfunktion P (d) wirdbere
hnet wie bereits bei der Implementierung der Zeitsyn
hronisierung. Die ersten Blö
keder Kette können ohne Probleme mit dieser Stufe geteilt werden. Na
h dem FIR-Filterkommt dann die Argument-Funktion und die Normierung hinzu. Der bere
hnete S
hätzwertwird von dem Sample&Hold-Glied zwis
hengespei
hert (�Sample�) falls ein Triggerimpulsvorhanden ist. Ist kein Impuls vorhanden, wird der zwis
hengespei
herte Wert ausgegeben(�Hold�). Dahinter kann mit dem Ausgangssignal z.B. ein Oszillator gesteuert werden, derein Signal mit einer Frequenz proportional zu diesem Wert generiert. Mis
ht man diesesSignal mit dem empfangenen Signalstrom, korrigiert dies den groben Frequenzversatz.Dieser spezielle Aufbau hat den Vorteil, dass an dieser Stelle ni
ht bekannt sein muss,wieviele Blö
ke na
h der Präambel no
h kommen, also wie oft er seinen S
hätzwert wie-derholen muss. Dafür werden aber ständig Bere
hnungen dur
hgeführt und mögli
herweiseunnötig viele Ausgabewerte produziert, die ungenutzt verworfen werden.Um diese mögli
hweise (aber ni
ht zwangsweise) über�üssigen Bere
hnungen zu vermei-den, kann man den Abtastblo
k weiter na
h vorne in der Verarbeitungskette s
hieben.
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in
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1argTrigger Abbildung 5.3: GR-Implementierung, Alternative 2
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N/2

conj
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Interpolator out
Trigger Abbildung 5.4: GR-Implementierung, Alternative 3Abbildung 5.3 stellt eine Implementierung dar. Der Sample&Hold-Blo
k wird in seine zweiFunktionen, �Sample� und �Hold�, geteilt. Die Extraktion aus dem Datenstrom (�Sample�)erfolgt nun für jeden Triggerimpuls einmalig. Nun wird au
h die Argument-Funktion unddie Normalisierung nur einmal pro extrahiertem Wert ausgeführt. Findet die Zeitsyn
hro-nisierung keine Präambel, �nden folgli
h au
h keine Bere
hnungen statt.Dafür wird der �Hold�-Teil komplizierter. An seine Stelle tritt ein Interpolator, der jedo
hgenau wissen muss, wieviele Werte er pro S
hätzwert erzeugt. Bei statis
hen Rahmen- undBlo
klängen ist dies gar kein Problem. Sollte aber z.B. die Rahmenlänge variabel sein, somuss der Interpolator ersetzt werden. Die Information über die Anzahl der auszugebendenKopien seines Zwis
henspei
hers brau
ht er nun als Eingabe(-strom). Um die Blö
ke imEmpfänger syn
hron zu halten, bedarf es bei GNU Radio einer gewissen Anstrengung undeinem sorgfältigen Design, da keine inhärente Syn
hronisierung dur
h die verstri
hene Zeitgegeben ist. Denn keinem Blo
k ist �Zeit� ein Begri�. Ein Lösungsansatz wäre, für jedenzu generierenden Ausgangswert einen Eingangswert von einem intelligenten Blo
k zu er-zeugen. Dur
h die 1:1 Übersetzung können die Datenströme dann ni
ht auseinanderlaufen.Allerdings bedarf es eines zentralen Blo
ks, der über das entspre
hende Wissen verfügt undan alle Blö
ke, die diese Informationen benötigen, anges
hlossen ist.Der letzte Implementierungsvors
hlag (Abb. 5.4) ist günstig für den Fall, dass Abs
hnitteder Bere
hnung ni
ht mit anderen Stufen gemeinsam genutzt werden können. Z.B. wenn dieZeitsyn
hronisierung auf einem anderen Algorithmus fuÿt, aber au
h, wenn die Bere
hnungdes S
hätzwertes mit höherer Re
hengenauigkeit statt �nden soll.Die Abtastvorri
htung ist nun am Eingang des Blo
ks angekommen, während der Inter-
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Abbildung 5.5: Bilds
hirmfoto Ausgabe des Algorithmus als GNU Radio-Blo
kpolator weiterhin am Ausgang ist. Jegli
he Bere
hnungen werden nun nur no
h bei einemTriggerimpuls, also bei Detektion der Präambel, ausgeführt. Dazu wird die komplette Prä-ambel als Blo
k aus dem Datenstrom entnommen. Diesen Blo
k teilt man dann in zweiglei
h groÿe Hälften. Die erste Hälfte wird elementweise komplex konjugiert. Die Blö
keals Vektoren interpretiert, folgt dann die Bildung des Skalarprodukts. Der weitere Teilder Verarbeitung des Skalarprodukts, insbesondere au
h der Na
hteil des Interpolators, istidentis
h zum vorhergehenden Implementierungsvors
hlag.Die Ausgabe der GNU Radio-Implementierung ist in Abbildung 5.5 auf dem Bilds
hirmfo-to dargestellt. Dabei wurde der Ausgabewert mit der Unterträgerbandbreite multipliziert,sodass die Y-Skala der Einheit Hertz entspri
ht. In der Mitte des Bildes �ndet si
h derideale Abtastzeitpunkt (Ende des Plateaus). Wie bereits bei den vorherigen Bilds
hirm-fotos entstand diese Ausgabe als Verarbeitung einer Übertragung über die zur Verfügungstehende Funkhardware. Bei einer FFT-Länge von 512 Werte und 51 Werte als S
hutzin-tervall wurden abwe
hselnd die Präambel für den S
hmidl&Cox-Algorithmus und die fürden nä
hsten Algorithmus gesendet, wobei zwis
hen den Präambel ein Blo
k als Abstands-halter eingefügt wurde. Die Bandbreite betrug wiederum 8 MHz und die Trägerfrequenzlag bei 2.46 GHz. Der Algorithmus s
hätzt den Frequenzversatz grob auf -11.5 KHz ein.5.2 Morelli & MengaliDer Algorithmus in [SC97℄ zur groben S
hätzung des Frequenzversatz arbeitet nur imBerei
h [−1, 1) ohne Mehrdeutigkeiten. Um diesen Berei
h zu vergröÿern, s
hlagen die
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CP A AA AAbbildung 5.6: Präambel im Zeitberei
h, L = 4Autoren Morrelli und Mengali in ihrem Artikel [MM99℄ vor, die Anzahl der identis
henBlö
ke innerhalb der Präambel zu erhöhen. Sie zeigen, dass deren Anzahl L unmittelbarden Berei
h [−L/2, L/2) des S
hätzers bestimmt.Wird die Anzahl der Blö
ke sorgfältig gewählt, so dass der maximal zu erwartende Fre-quenzversatz innerhalb des S
hätzberei
hs liegt, also ohne Mehrdeutigkeiten aufgelöst wird,spart man dadur
h unmittelbar die zweite Präambel ein. Dies geht auf Kosten der Kom-plexität der Bere
hnungen. Hinzu kommt aber, dass der vorges
hlagene Algorithmus aus-serdem näher an Cramer-Rao-Grenze, die die maximal zu errei
hende Genauigkeit angibt,als der S&C-Algorithmus liegt.Die neue Präambel besteht aus L identis
hen Blö
ken der Länge N/L. Es gilt

s(k) = s(k + mN/L) ∀k = 0 .. N/L − 1, m = 1 .. L − 1 (5.22)bzw. die Präambel hat die Form
sp1

= [AN/L AN/L .. AN/L ]. (5.23)In Anlehnung an [MM99℄ und [MMP07℄ de�niert man die Autokorrelation
R(m) =

N−1
∑

k=mL

r∗(k − mN/L)r(k) m = 0 .. L/2 (5.24)und die Gewi
hte
w(m) =

12(L − m)(L − m + 1) − 3L2

2L(L2 − 1)
. (5.25)Die grobe S
hätzung des Frequenzversatz ergibt si
h zu

φ̂ =
1

2π/L

L/2
∑

m=1

w(m) arg{R(m)R∗(m − 1)}. (5.26)Die Funktionen R(m) und w(m) sind beispielhaft für L = 4 in Abbildung 5.7 dargestellt.
R(m) summiert über die elementweise multiplizierten Auss
hnitte. Der Winkel von R(1)wird mit w(1) gewi
htet. Die Di�erenz der Winkel von R(2) und R(1) wird mit w(2)gewi
htet. Die S
hätzung φ̂ entspri
ht der Summe der gewi
hteten Winkeldi�erenzen undliegt im Intervall φ̂ ∈ [−2,+2).
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CP A AA A

A* A* A* A*CP*

R(1)

CP A AA A

A* A* A* A*CP*

R(2)

w(1) = 0.8

w(2) = 0.2

Abbildung 5.7: Bere
hnung der Zwis
henergebnisse, L = 45.2.1 GNU Radio-ImplementierungDen erweiterten S
hätzberei
h dieses Algorithmus erkaufen wir uns mit einer erhöhtenKomplexität der Implementierung. Dafür können wir die zweite Stufe, die die Mehrdeu-tigkeiten au�öst, sparen falls wir den Berei
h für unser System groÿ genug gewählt habe.Eine Implementierung für L = 4 ist in Abbildung 5.8 dargestellt. Die �Blo
k Sampler� ent-nehmen die vier Blö
ke entspre
hend der Abbildung 5.7. Die jeweils linken Blö
ke werdenkomplex konjugiert und dana
h die Vektoren glei
her Länge elementweise multipliziert.Die Summation über diese Produkte führt zu den Zwis
henergebnissen
R(1) =

N−1
∑

k=L

r∗(k − N/L)r(k)und
R(2) =

N−1
∑

k=2L

r∗(k − 2N/L)r(k).Dabei ist R(0) immer rein reell, deswegen vereinfa
ht si
h der erste Summenterm in Glei-
hung 5.26 zu
arg{R(1)R∗(0)} = arg{R(1)}.Der erste Summenterm ist also einfa
h nur das Argument von R(1). Der zweite Summen-term bere
hnet si
h dann aus dem Argument des Produkts von R(2) und dem konjugierten

R(1). Alternativ könnten wir au
h die Argumente beider Zwis
henprodukte bere
hnen undsubtrahieren, solange wir das Ergebnis modulo 2π reduzieren. Die beiden Argumente wer-den nun no
h mit den konstanten Faktoren gewi
htet und ans
hlieÿend aufsummiert. Um
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z
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L Blo
k Sampler 2·N
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z
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L

* L
2πAbbildung 5.8: Mögli
he Implementierung als GNU Radio-Blo
k, L = 4den S
hätzwert als Vielfa
hes des Unterträgerabstandes zu erhalten, wird diese Summe mitdem konstanten Wert L

2π normiert. Das Ergebnis muss, wie bereits bei den Betra
htun-gen zur Implementierung des vorherigen Algorithmus, gegebenenfalls interpoliert werden.Diesbezügli
h gelten die selben Überlegungen.Au
h die GNU Radio-Implementierung dieses Algorithmus wurde auf dem realen Funkka-nal getestet. Wie bereits beim vorherigen Algorithmus ist die Ausgabe als Bilds
hirmfotovorhanden (Abb. 5.9). Die Y-Skala trägt dieselbe Einheit (Hertz) wie in Abbildung 5.5.In der Mitte des Bildes �ndet si
h der ideale Abtastzeitpunkt (Ende des Plateaus). Es istdieselbe Übertragung, nur dass der neue Algorithmus die Verarbeitung übernimmt. DerFrequenzversatz wird nun auf ungefähr 19.75 KHz ges
hätzt. Berü
ksi
htigen wir, dass derS&C-S
hätzer eine Mehrdeutigkeit ĝ mit
φ̂ = ν̂ + 2ĝ, ĝ ∈ Z (5.27)besitzt, sind die Ergebnisse der beiden S
hätzer (zur Erinnerung: 1. S
hätzung lag bei-11.5 KHz) annähernd glei
h (für ĝ = 1):-11.5 KHz+

2

512
8 MHz ≈ 19.75 KHz.Der reale Versatz liegt vermutli
h bei ungefähr 20 KHz, war damit ausserhalb des S
hätz-Berei
hs des groben S&C-S
hätzers und führte bei dessen Ergebnis zur Reduktion um zweiUnterträgerabstände.
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Abbildung 5.9: Bilds
hirmfoto Ausgabe des Algorithmus als GNU Radio-Blo
k



6 Zusammenfassung und FazitIn dieser Studienarbeit wurde die OFDM-Te
hnologie betra
htet. Zuerst haben wir gese-hen, wie ein OFDM-Signal aufgebaut ist, wie wir es mathematis
he bes
hreiben könnenund wie wir es es in der Praxis einfa
h dur
h Anwendung der FFT erzeugen können. Dannhaben wir das Signalmodell des Kanals, das Basis der Algorithmen in dieser Arbeit ist,vorgestellt. Wir haben vers
hiedene Kanalein�üÿe identi�ziert, die wir unabhängig von ein-ander bes
hrieben haben. Das Standardkanalmodell beinhaltet Zeitversatz, Frequenzver-satz, Mehrwegeausbreitung des Signals sowie weiÿes Gauÿs
hes Raus
hen. Als zusätzli
henModellein�uÿ wurde ein Versatz der Abtastraten erwähnt.Im nä
hsten Kapitel wurde GNU Radio vorgestellt. Es ist ein modulares Software-Frameworkfür Software De�ned Radio, das dur
h seine enge Anbindung an die USRP1-Plattform Basisfür SDR-Prototypen ist.Ans
hlieÿende haben wir die Aufgaben der Zeit- und Frequenzsyn
hronisierungsstufen fürOFDM-Empfänger bes
hrieben. Sie sind essentieller Bestandteil eines Empfängerentwurfs,werden in der gängigen Literatur aber meist als gegeben und perfekt angenommen. Dererste vorgestellte Algorithmus zur Zeitsyn
hronisierung stammt von S
hmidl & Cox ausdem Jahre 1997. Wir de�nierten eine Präambel mit zwei identis
hen Hälften und eine Me-trikfunktion, die im Empfangssignal na
h der spezi�s
hen Struktur der Präambel su
ht.Nehmen wir einen linearen quasistationären Kanal an, so werden beide Präambelhälftendur
h den Kanal identis
h gestört. Bei dieser Beoba
htung verna
hlässigten wir das Rau-s
hen und nahmen an, dass das zyklis
he Prä�x entspre
hend seiner Funktion lang genuggewählt wurde.Bei diesem Algorithmus tre�en wir auf Mehrdeutigkeiten in der Metrik, deren Ursa
hedas zyklis
he Prä�x ist. Dur
h den ni
ht dur
h Interblo
kinterferenz gestörten Berei
h desPrä�x ensteht ein Plateau in der Metrik, das eine erhöhte Varianz des S
hätzers zur Folgehat. In [GRZ05℄ wurde der S&C-Algorithmus angepasst um diese unerwüns
hte Mehrdeu-tigkeit zu verhindern und damit die Varianz des S
hätzers zu verbessern. Dazu wird dieursprüngli
he Präambel zusätzli
h mit einer Pseudoraus
hsequenz moduliert. Der Empfän-ger berü
ksi
htig in der ebenfalls modi�zierten Metrikfunktion die Korrelation mit dieserneuen Sequenz. Die Metrikfunktion nimmt Impulsform an.Beide Algorithmen wurden mit Hilfe von Simulationen analysiert. Dazu haben wir zu-erst die Ergebnisse aus [SC97℄ na
hvollzogen. Für den S&C-Algorithmen verwendeten wirauÿerdem in einem zweiten Dur
hlauf eine eigene Parameterwahl, die der Wahl für dieExperimentalplattform des Lehrstuhls entspra
h. Als Erweiterungs des Kanalmodells be-rü
ksi
htigten wir in einigen Simulationen einen Versatz der Abtastrate und analsierten1Universal Software Radio Peripheral 53



54 KAPITEL 6. ZUSAMMENFASSUNG UND FAZITden Ein�uÿ auf die S
hätzer für die Zeitsyn
hronisierung. Es stellte si
h heraus, dass dererste Algorithmus sehr robust ist, während die Modi�kation dur
h den zweiten bei Be-rü
ksi
htigung dieses Kanalparameters zu einer starken Vers
hle
hterung der Ergebnisseführt.Im nä
hsten Kapitel betra
hteten wir zwei Algorithmen zur Frequenzsyn
hronisierung.Der erste vorgestellte stammt aus [SC97℄ und ist in zwei Stufen aufgeteilt. Vor der FFT-Operation s
hätzt er den gebro
henen Anteil des Frequenzversatzes, kann aber Mehrdeu-tigkeiten als Vielfa
he des zweifa
hen Unterträgerabstandes ni
ht au�ösen. Da die Orthogo-nalität der Träger wiederhergestellt werden kann, siedelt si
h die zweite Stufe dann hinterder FFT-Operation an, um die verbleibende Mehrdeutigkeit aufzulösen. Die erste Stufeverwendet die Präambel, die bereits die Zeitsyn
hronisierungsstufe aus [SC97℄ benutzt,während die zweite Stufe eine weitere Präambel einführt.Morelli und Mengali verfeinerten in [MM99℄ den Ansatz der ersten Stufe aus [SC97℄, indemsie die Anzahl der identis
hen Abs
hnitte in der Präambel erhöhten. Dur
h diese Modi-�kation erweiterten sie das Intervall des S
hätzers. Dur
h einen geeigneten Entwurf lässtsi
h die zweite Stufe hinter der FFT-Operation einsparen.Der Zeitsyn
hronisierungsalgorithmus aus [SC97℄ �ndet auf Grund seiner Robustheit undEinfa
hheit breite Verwendung. Viele OFDM-System verwenden Präambel mit ähnli
hemAufbau und diesen Algorithmus oder Varianten davon. Ein Na
hteil ist die hohe Varianzdes S
hätzers, die dur
h das zyklis
he Prä�x bedingt ist. In [GRZ05℄ wird dieser behobenund auf den ersten Bli
k s
heint kein weiterer Na
hteil zu entstehen. Dies liegt am häu�gverwendeten Kanalmodell. Modellieren wir diesen genauer, indem wir den unvermeidbarenAbtastratenversatz mit einbeziehen, erkennen wir, dass der erste Algorithmus sehr robustbleibt, während die Leistung des zweiten stark abnimmt. Die Erfahrung mit realen Kanälenauf der Experimentalplattform des Lehrstuhls bestätigen diese Eins
hätzung.Bei den Frequenzsyn
hronisierungsalgorithmen hingegen ist festzuhalten, dass das Verfah-ren aus [MM99℄ ni
ht nur ein gröÿeres S
hätzintervall als der andere vorgestellte Algorith-mus bietet, sondern zudem eine geringere Varianz aufweist. Er liegt im Mittel gut 1 dBnäher an der Cramer-Rao-Bound. Sein einziger direkt zu erkennender Na
hteil ist die erhöh-te Komplexität und damit verbunden der erhöhte Re
henaufwand. Dies wird aber teilweisedadur
h kompensiert, dass die zweite Stufe na
h dem FFT-Blo
k eingespart werden kann.Zu GNU Radio lässt si
h no
h sagen, dass es ein sehr modulares und na
h einiger Eingewö-hungszeit einfa
h zu verwendendes Werkzeug für den SDR-Prototypenentwi
kler darstellt.Als erstes Open-Sour
e-Projekt überhaupt ermögli
ht es SDR-Anwendungen auf Standard-PC-Hardware. Es steht aber de�nitiv am Anfang seiner Entwi
klung. Die Software ist sehr�exibel und generis
h gehalten. Mangels Adaption an die unterliegende Hardware ver-s
henkt sie viele Ressour
en. Besonders fällt hier auf, dass eine E
htzeitfähigkeit mit Softoder Hard Deadlines ni
ht vorhanden ist. Die Einhaltung von Zeitvorgaben der Netzwerk-standards ist ni
ht vorhersagbar. Mögli
h sind nur eigene Protokolle, die diesem StandRe
hnung tragen. Es zei
hnet si
h allerdings ab, das muss hinzugefügt werden, dass si
hGNU Radio langsam in die entspre
hende Ri
htung bewegt.



6.1. AUSBLICK 556.1 Ausbli
kMangels einer wirkli
hen E
htzeitfähigkeit von GNU Radio sind momentan andere An-sätze zu bevorzugen, deren Leistungsfähigkeit und Determinismus ausrei
hend sind, umdie E
htzeitanforderung von Radio-Anwendungen zu erfüllen. Eine Realisierung von kri-tis
hen Komponenten auf FPGAs als dedizierte rekon�gurierbare Hardware, zusammenmit Softwarekomponenten, die auf unterster Ebene ohne zwis
henges
haltetes Betriebssys-tem agieren, stellt eine mögli
he Lösung dar. Mit dem WARP-Board der Ri
e Universitätexistiert diese Variante bereits [MSA06℄.
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