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Vorwort des Herausgebers

Seit seiner Einfithrung vor tiber 25 Jahren schreibt der digitale Mobilfunk
eine beeindruckende Erfolgsgeschichte. Die Funktechnik erobert immer
neue Anwendungsfelder und ist zu einer tragenden Sdule des privaten
wie des Offentlichen Lebens geworden. Die Erfolgsgeschichte des Mobil-
funks kann jedoch nur fortgeschrieben werden, wenn es zu laufenden
Verbesserungen, d.h. Effizienzsteigerungen, in der Ubertragungstechnik
kommt.

Moderne Ubertragungsverfahren nutzen Multicarrier Verfahren, die gegen-
iiber der Eintoniibertragung bei gleicher Ubertragungsrate und Bandbreite
nicht von der Hand zu weisende Vorteile (z.B. beziiglich der Komplexitét
der Kanalentzerrung oder der spektralen Effizienz) bieten. Unter anderem
solche Uberlegungen haben dazu gefiihrt, ab der vierten Mobilfunkgenera-
tion auf die OFDM-Ubertragung zu setzen. Die Analyse und Optimierung
der Sendesignale von Multicarrier Systemen erfolgt nicht mehr klassisch im
Zeit- oder im Frequenzbereich sondern muss tiber der Zeit-Frequenz-Ebene
stattfinden. Eine wesentliche Rolle spielt dabei das Impulsformungsfilter,
das bei OFDM ein Rechteckfenster (im Zeitbereich) ist. Insgesamt wird
deutlich, dass es, wenn es um die Orthogonalitit der Ubertragung geht,
entscheidend auf die Positionierung der Ubertragungssymbole in der Zeit-
Frequenz-Ebene und auf die durch das Impulsformungsfilter vorgegebene
Energieverteilung tiber der Zeit-Frequenz-Ebene, d.h. auf seine Ambiguity
Function, ankommt.

Nun bringt die OFDM Ubertragung, insbesondere mit Blick auf die
Einfachheit der benotigten Signalverarbeitungsalgorithmen, nicht zu un-
terschéitzende Vorteile mit sich. Allerdings diirfen gewisse Nachteile be-
ziiglich der Ubertragungseffizienz (Beibehaltung der Orthogonalitiit der
Untertréiger bei der Ubertragung, Notwendigkeit der Einfiigung zyklischer
Prifixe, Synchronisation bei OFDMA im Uplink) nicht {ibersehen wer-
den. Daher werden zurzeit weitere Multicarrier Verfahren untersucht. Sie
weisen gegeniiber OFDM eine hohere Ubertragungseffizienz, allerdings
zum Preis eines ebenfalls hoheren Signalverarbeitungsaufwands im Sender
oder Empfanger, auf. Im Zentrum dieser Untersuchungen stehen geeignete
Synchronisations- und Kanalentzerrungsverfahren. Hierbei miissen natiir-
lich auch die optimale Positionierung der Ubertragungssymbole iiber der
Zeit-Frequenz-Ebene sowie deren Impulsformung beriicksichtigt werden.

vii



Die Dissertation von Sebastian Koslowski tragt alle notwendigen Signalver-
arbeitungsalgorithmen fiir ein FMBC Ubertragungssystem, insbesondere
fiir die empféngerseitige Synchronisation und Kanalentzerrung, zusammen
und macht die komplexe Wechselwirkung zwischen verschiedenen Para-
metern deutlich. Dariiber hinaus zeigt sie anhand einer prototypischen
Implementierung, dass mit dem hier vorgestellten System im Mobilfunk
Bandbreiten von bis zu 10 MHz in Echtzeit genutzt werden kénnen.

Karlsruhe, im Mai 2018
Friedrich Jondral
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KAPITEL

Einleitung

Die Entwicklung moderner Mobilfunksysteme ist durch immer hohere
Datenraten, geringere Latenzen und steigende Nutzerdichten getrieben.
Angesichts des begrenzt verfiighbaren Spektrums stellt dies die Nachrich-
tentechnik vor neue Herausforderungen. Heutige und besonders zukiinftige
Ubertragungsverfahren miissen das zur Verfiigung stehende Spektrum
moglichst effizient nutzen, um die gestellten Anforderungen erfiillen zu
kénnen.

Das motiviert den Einsatz von immer aufwéndigeren Verfahren zur Co-
dierung, Modulation und Ubertragung von Daten. Attraktive Losungen
ergeben sich dabei auch aus Ansédtzen, die schon linger bekannt sein kon-
nen, jedoch erst mit der Verfiigbarkeit leistungsfihigerer Signalverarbei-
tungseinheiten mit vertretbarem Aufwand realisierbar sind. Die ebenfalls
steigende Komplexitit der Szenarien durch mehr Nutzer mit teilweise
stark unterschiedlichen Anforderung erfordert zudem den Einsatz von
entsprechend komplexen Ubertragungstechniken: Hohe Flexibilitit wird
durch eine Vielzahl an Ubertragungsmodi und moglichen -bandern reali-
siert. Eine dynamische Adaption verschiedener Ubertragungsparameter
ermoglicht dariiber hinaus eine individuelle Anpassung an den Funkka-
nal. Die grundlegenden Limitierungen ergeben sich dabei oft aus dem
verwendeten Ubertragungsverfahren selbst.

Ein Beispiel stellt die Mehrtrageriibertragungstechnik Orthogonal Fre-
quency Division Multiplexing (OFDM) dar, welche konzeptionell schon
seit 1966 bekannt ist [Cha66], aber erst durch entsprechende technolo-
gische Fortschritte in der Schaltungstechnik breite Anwendung findet.
Mit diesem Verfahren kann eine der Herausforderungen breitbandiger
Mobilfunkkommunikation, das unter Umstédnden stark frequenzselektive




1 Einleitung

Verhalten des Ubertragungskanals, effektiv behandelt werden. Das erfor-
dert jedoch bestimmte Schutzintervalle und damit eine Reduktion der
Ubertragungseffizienz. Zusitzlich erschwert die hohe AuBerbandstrahlung
von OFDM-Signalen eine effiziente Spektrumsnutzung erheblich.

Diese Nachteile motivieren die Erforschung anderer Mehrtrégerverfah-
ren, die als Weiterentwicklung von OFDM dessen ungiinstige Eigenschaf-
ten vermeiden und dieses in zukiinftigen Mobilfunksystemen ergénzen
oder ersetzen konnen. Die Entwicklung und Untersuchung solcher neuen
Wellenformen wird unteren Anderem in Forschungsprojekten wie PHY-
DYAS [PHY], 5GNOW [FGN] oder METIS 2020 [MTS] geférdert, stets
mit dem Ziel, die Effizienz und Robustheit der Ubertragung zu steigern.
Im Allgemeinen geht dies einher mit einer aufwéandigeren Verarbeitung
zur Erzeugung und Decodierung der Signale, wie sich aus den Ansétzen
der betrachten Kandidaten wie Generalized Frequency Division Multiple-
xing (GFDM), Universal Filtered Multicarrier (UFMC) und Filterbank-
Multicarrier (FBMC) erkennen l&sst [LZ16].

Gegenstand dieser Arbeit ist Filterbank-Multicarrier, ein Verfahren mit
dhnlichem historischem Ursprung wie OFDM, jedoch wegen der enthalte-
nen Pulsformung komplexer zu realisieren. Das grundlegende Konzept zur
orthogonalen Signalisierung unter Pulsformung bei minimaler Bandbreite
wird erst mit einer effizienten Implementierung auf Basis von Polyphasen-
verarbeitung interessant. Fiir FBMC selbst sind verschiedene Varianten
bekannt, die teilweise ineinander iiberfithrbar sind [FB11]. Das in dieser
Arbeit betrachtete Staggered-Multitone (SMT), auch unter der Bezeich-
nung OFDM/OQAM bekannt, weist eine sehr geringe Auflerbandstrahlung
auf und vermeidet den Effizienzverlust durch Schutzintervalle zwischen
den Symbolen, wie sie bei OFDM benétigt werden.

Aufgabenstellung und Ziele der Arbeit

In dieser Arbeit werden verschiedene Aspekte der Empfangssignalverarbei-
tung fiir FBMC-basierte Funksignaliibertragungen untersucht. Die digitale
Signalverarbeitung um die eigentliche Demodulation der Daten herum,
lasst sich in die Bereiche Synchronisation und Entzerrung unterteilen:

Zur Synchronisierung einer Ubertragung werden am Empfinger der gleiche
Symboltakt und eine identische Frequenzlage wie am Sender hergestellt.



Die dazu verwendeten Verfahren miissen unter den speziellen Randbe-
dingungen von FBMC funktionieren — am Sender, durch geeignete Ein-
bringung von Referenzen und, am Empfinger, bei der Schitzung von
Synchronisierungsinformationen. Als Weiterentwicklung oder Verallgemei-
nerung von OFDM stellt sich dabei auch die Frage, ob und mit welcher
Effektivitdt sich die dafiir verwendeten Verfahren iibertragen lassen.

Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung und Untersuchung von Verfahren zur
Synchronisation speziell fiir FBMC. Dies schliet den Entwurf geeigneter
Referenzsignale ein: Hierzu werden Ansétze zur effizienten Einbettung von
Pilotsequenzen in FBMC-Signale betrachtet. Damit wird ein Schema mit
zyklischen Pilotsequenzen entwickelt wird, welches eine robuste Schétzung
von Synchronisierungsinformationen am Empfinger ermoglicht. Neben
umfangreichen Rechnersimulationen zur Untersuchung der Leistungsfihig
in unterschiedlichen Ubertragungskanilen, wird ein prototypisches System
beschrieben, mit dem die entwickelten Verfahren erfolgreich verifiziert
werden konnten. Mit Hilfe der in dieser Arbeit entwickelten Algorith-
men kann ein flexibles, breitbandiges Funkiibertragungssystem realisiert
werden, das in Echtzeit auf einfacher PC-Hardware mit Software Radio
Frontend betrieben werden kann.

Der zweite Themenbereich beschéftigt sich mit der Entzerrung von FBMC-
Signalen. In von Mehrwegeausbreitung gepréigten Szenarien wird eine
effiziente Schitzung des Kanaleinflusses und eine effektive Entfernung
der resultierenden Interferenzen bendétigt. Aufgrund der speziellen Si-
gnalstruktur von FBMC stellt sich die Frage, inwiefern die von OFDM
bekannten Methoden zur Frequenzbereichsentzerrung bei Verwendung
von Pulsformung und mangels eines zyklischen Préfixes genutzt werden
koénnen.

Hier ist das Ziel dieser Arbeit zunéchst verschiedene Ansétze zur Ent-
zerrung zu analysieren und vergleichen. Aus diesen Ergebnissen und mit
Hilfe von Rechnersimulationen werden neue Aspekte hinsichtlich der Leis-
tungsfahigkeit herausgearbeitet, womit dann Aussagen iiber die Eignung
abhéngig von der Ausbreitungssituation und den Systemparametern mog-
lich sind. Dariiber hinaus werden Verfahren zur iterativen Entzerrung nach
dem Turbo-Prinzip speziell fiir FBMC-Signale vorgestellt und suboptimale
Vereinfachungen zur Aufwandsreduktion aufgezeigt.



1 Einleitung

Gliederung der Arbeit

In Kapitel 2 werden einige Grundlagen von Mehrtrégeriibertragung im
Allgemeinem und fiir FBMC im Speziellen diskutiert. Neben dem ange-
nommenen Systemmodell werden hier die Voraussetzungen fiir orthogonale
Signalisierung und die zugehore Signalverarbeitung in Filterbdnken erldu-
tert. Darauf aufbauend werden in Kapitel 3 grundlegende Signalmodelle
fiir eine FBMC-Ubertragung eingefiihrt und Untersuchungen zum Interfe-
renzverhalten diskutiert.

Kapitel 4 beschéftigt sich mit der Synchronisation von rahmenbasierten
FBMC-Ubertragungen. Dies beinhaltet die Schiitzung von Symboltakt,
Tragerfrequenzabweichung und Kanalimpulsantwort mit Hilfe von Refe-
renzsignalen. Diskutiert werden Methoden zum Entwurf solcher Signale
und darauf aufbauend Verfahren zur Synchronisation.

Dem schliefit sich in Kapitel 5 eine Diskussion zur Entzerrung von FBMC-
Signalen an. Zur Kompensation von Kanélen mit Mehrwegeausbreitung
werden Verfahren mit unterschiedlichem Realisierungsaufwand und Effek-
tivitdt diskutiert und verglichen. Dies beinhaltet MMSE-optimale und
auch iterative Losungen sowie eine Entzerrung im Frequenzbereich.

In Kapitel 6 beschéftigt sich mit verschiedenen Realisierungsaspekten von
FBMC-Systemen im Kontext von Software Radio. Es werden Aufwands-
reduktionen auf algorithmischer Ebene diskutiert und eine Demonstrati-
onsplattform fiir ein FBMC-basiertes Overlaysystem vorgestellt, welches
auf den in dieser Arbeit diskutierten Algorithmen basiert.



KAPITEL

Grundlagen

In diesem Kapitel werden grundlegende Themen behandelt, auf denen
die Ausfithrungen der folgenden Kapitel aufbauen. Dies umfasst eine
kurze Einfithrung zu Mehrtrigeriibertragungssystemen, eine Ubersicht
des fiir diese Arbeit verwendeten Systemmodells und schlielich eine
ausfihrliche Beschreibung des betrachteten Filterbank-basierten Mehrtra-
gertragersystems. Dabei wird auf den Aufbau und die Eigenschaften des
Symbolgitters, den Entwurf geeigneter Filter sowie auf die Verarbeitung
mit Polyphasenstrukturen eingegangen.

2.1 Mehrtrageriibertragung

Mehrtrigeriibertragung wird vor allem fiir breitbandige Mobilfunkiibertra-
gungen in einem von Mehrwegeausbreitung geprigten Umfeld eingesetzt.
In diesem Szenario wird eine aufwéndige Entzerrung am Empfinger
bendtigt: Je schneller Daten iibertragen werden, desto kiirzer sind die
Symboldauern. Unter Mehrwegeausbreitung sind dem gerade empfangenen
Symbol immer mehr vergangene Symbole tiberlagert und erschweren eine
zuverldssige Schitzung erheblich. Es werden daher Entzerrer eingesetzt,
um die Uberlagerung mit vergangenen Symbolen zu entfernen und damit
den Einfluss des Mehrwegekanals riickgdngig zu machen. Ziel ist es, dass
nur noch Additives weifles Gaufy’sches Rauschen (AWGN) verbleibt, fiir
das eine optimale Schitzung effizient durchgefithrt werden kann.

Der Aufwand fiir eine effektive Entzerrung steigt mit der Ubertragungs-
rate schnell an. Statt einer Ubertragung auf einem Tréiger bieten sich
daher Mehrtrégeriibertragungssysteme an. Dabei wird das zur Verfiigung




2 Grundlagen

stehende Ubertragungsband in mehrere parallele, niederratige Ubertra-
gungen aufgeteilt. Die Symbolrate auf den einzelnen Untertragern wird
reduziert und die Entzerrung vereinfacht. Um dabei nicht die Effizienz
der gesamten Ubertragung zu reduzieren, miissen die zugehérigen Signale
einzelner Datensymbole im Zeit- und/oder Frequenzbereich tiberlappen.
Zu der potentiellen Stérung von vorhergehenden und nachfolgenden Sym-
bolen, der Inter-Symbol-Interferenz (ISI), konnen hier auch benachbarte
Untertrager beitragen, sogenannte Inter-Carrier-Interferenz (ICI). Dies
muss durch einen geeigneten Systementwurf so weit wie moglich vermieden
werden.

Ein populérer Vertreter solcher Verfahren ist Orthogonal Frequency Divi-
sion Multiplexing (OFDM). Dabei werden die Datensymbole auf jedem
Untertriager linear mit einem rechteckférmigen Filter moduliert. Aufeinan-
derfolgende Symbole {iberlappen nicht; die Spektren einzelner Untertrager
iiberlappen allerdings recht stark. Unter Einfluss von Mehrwegen kann
die strikte Trennung von Symbolen in Zeitrichtung nicht aufrecht erhalten
werden. Am Sender werden daher Schutzintervalle zwischen die parallel
iibertragenen Symbole eingefiigt. Werden diese als zyklisches Préfix ausge-
fithrt, kann die Entzerrung sehr effizient im Frequenzbereich erfolgen. Dies
wird allerdings durch einen Verlust an spektraler Effizienz erkauft, da die
Schutzintervalle vor der Detektion verworfen werden und die enthaltene
Signalenergie ungenutzt bleibt.

Betrachtet man die Pulsformung selbst, zeigt sich ein weiterer Nachteil von
OFDM: Rechteckférmige Pulse resultieren in relativ grofien Signalanteilen
auBerhalb des vorgesehenen Ubertragungsbandes. Um benachbarte, z.B.
per FDMA getrennte, Ubertragungen nicht zu stéren miissen Schutzbinder
eingefiigt werden, so dass die noch verbleibende Auflerbandstrahlung
vernachlissigbar klein wird. Der effektive Bandbreitenbedarf eines OFDM-
Systems steigt damit, womit die spektrale Effizienz zusétzlich reduziert
wird.

Als Weiterentwicklung und potentielle Nachfolger von OFDM werden
einige Verfahren diskutiert, mit denen diese Nachteile vermieden oder
zumindest abgeschwécht werden konnen. Bei Filterbank-basierten Mehr-
tréagerverfahren kénnen durch Einsatz anderer Pulsformen mit giinstigerem
Amplitudengang sowohl die Effizienzverluste durch das zyklische Prafix
als auch die unerwiinschte Aulerbandstrahlung vermieden werden.



2.2 Systemmodell

Referenz-
symbole
B Rahmen- : s(t)
: . Tk,n | Modulatoren ——
bildung ;
N Kanalcodierung Symbol-
& Interleaving zuweisung

Abb. 2.1: Blockdiagramm des Senders: Codierung der zu iibertragenen Daten, Bildung
des Senderahmens und Modulation

2.2 Systemmodell

An dieser Stelle wird das in dieser Arbeit zu Grunde gelegte Systemmodell
beschrieben. Dies ist unterteilt in einen Sender, der bindre Daten in das
Sendesignal s(t) umsetzt, einen Kanal, der den Zusammenhang zwischen
Sende- und Empfangssignal r(t) beschreibt, und einen Empfénger, der
die gesendeten Daten aus dem Empfangssignal schitzt.

2.2.1 Sender

Am Eingang des in Abbildung 2.1 gezeigten Systems sei einer binérer
Datenstrom. Dieser wird in Pakete unterteilt und mittels einer Kanal-
codierung gegen Fehler bei der Ubertragung geschiitzt. Eine zusétzliche
Absicherung gegen Biindelfehler, so genanntes Interleaving, liefert eine
Verwiirfelung der codieren Daten.

Zur Bildung eines Ubertragungsrahmens werden die verwiirfelten Daten
in Gruppen von K Bits auf einen von 2% Konstellationspunkten in der
komplexen Ebene, so genannte Symbole abgebildet. Es folgt die Verteilung
der Symbole auf die Untertrager und das Einfiigen von Pilotsymbolen, so
dass sich eine Matrix aus Sendesymbolen z,, ; ergibt. Diese beschreibt,
wie die Daten in der Zeit-Frequenz-Ebene iibertragen werden.

Diese Matrix wird nun zeilenweise von linearen Modulatoren in die zu-
gehorigen Untertrégersignale umsetzt. Dazu werden Symbole eines Un-
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tertragers als Impulskamm auf ein Pulsformungsfilter gegeben, das als
Bandpass um die zugehorige Mittenfrequenz ausgefiihrt ist. Schlieflich
werden alle so erzeugten Untertrégersignale iiberlagert und es ergibt sich
das Sendesignal

N-1 oo
()= T ¥ ue-gult ). (2.1)
=0 n=—oc0

Zweckméifig ist hier die Darstellung im komplexen Basisband [Jon06,
Kap. 1] — dazu werden hier und im Folgenden alle Untertragerfrequenzen
relativ zur Mittenfrequenz des Ubertragungsbands angegeben.

2.2.2 Kanal

Der Ubertragungs- oder auch Funkkanal beschreibt die physikalischen
Ausbreitungseffekte zwischen Sender und Empfanger. Zusétzlich konnen
dem Kanal auch weitere Einfliisse wie Nichtidealitdten der Funkhardware
sowie das Empféngerrauschen zurechnet werden, so dass dieser alle Ein-
fliisse beschreibt, die zwischen dem Ausgang des Modulators s(t) und
dem Eingang des Demodulators r(t) auftreten.

Bei der Ausbreitung von elektromagnetischen Wellen im fiir die Mobilfunk-
iibertragung relevanten Spektrum treten Effekte wie Reflexion, Streuung,
Beugung oder Brechung auf. So kénnen sich bei der Wellenausbreitung
vom Sender aus mehrere Signalwege auspriagen, die sich am Empfanger
iiberlagern. Dabei sind die Signalwege durch unterschiedliche Laufzeit,
Phase und Dadmpfung charakterisiert, womit sich abhingig von der Fre-
quenz konstruktive oder destruktive Uberlagerungen ergeben kénnen. Ein
solcher zeitdispersiver Ubertragungskanal weist somit frequenzselektives
Fading auf [Kam04b, Kap. 2.5].

Zur Beschreibung von Kanélen mit Mehrwegeausbreitung werden linea-
re Systeme im komplexen Basisband verwendet. Der Zusammenhang
zwischen Sende- und Empfangssignal lésst sich mit

r(t) = f: Bt 70)s(t = ) d7e + (1) (2.2)

ausdriicken. Die komplexwertige Kanalimpulsantwort h(¢,7.) gibt den
Betrag und die Phase der zum Zeitpunkt ¢ mit einer Verzogerung von 7,
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Verzogerung in ms Déampfung in dB
Vehicular A Pedestrian B

0,00 0,0 0,0
0,20 -0,9
0,31 -1,0
0,71 -9,0
0,80 -4,9
1,09 -10,0
1,20 -8,0
1,73 -15,0
2,30 -7,8
2,51 -20,0
3,70 -23,9

Tab. 2.1: Mehrwegekomponenten der verwendeten ITU-Kanalmodelle nach [Erg09,
Kap. 2.4.8.2]

eintreffenden Signalkomponente an. Weiter wird mit 7(¢) das Empfanger-
rauschen beschrieben, welches eine Realisierung eines komplexwertigen
weilen Gaufy’schen Rauschprozesses darstellt. Dieser wird hier durch die
Leistung charakterisiert, die in das Ubertragungsband fillt, und rela-
tiv zur Empfangssignalleistung als Signal-zu-Rausch-Verhaltnis (SNR)
angegeben.

Zur Untersuchung der Einfliisse einer Mehrwegeausbreitung bietet sich
die Verwendung von stochastischen Modellen an. Im Vergleich zu einer
deterministischen Modellierung eines konkreten Ausbreitungsszenarios
ermoglichen diese es, die Leistungsfihigkeit eines Systems mit deutlich
weniger Aufwand zu untersuchen. Dazu wird die Kanalimpulsantwort
h(t,7.) aus Realisierungen verschiedener Gauflprozesse gebildet, mit deren
Parameter sich unterschiedliche Szenarien nachbilden lassen [Erg09, Kap.
2.4.8].

Die International Telecommunication Union (ITU) stellt Kanalmodelle fiir
verschiedene typische Mobilfunkszenarien bereit, die unter Anderem auf
einer statistischen Analyse von experimentellen Untersuchungen beruhen
und somit reale Ubertragungsszenarien gut nachbilden kénnen [Erg09].
Hier werden hauptsichlich die Varianten Pedestrian B und Vehicular
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A verwendet, deren Mehrwegekomponenten in Tabelle 2.1 verzeichnet
sind. Geméfl dem zugrundeliegenden Tapped-Delay-Line Modell wird
jede Komponente durch einen komplexwertigen Gaufiprozess mit einem
Leistungsdichtespektrum nach Jakes modelliert, welches entsprechend
der angenommenen Geschwindigkeit und Dampfung skaliert ist [Kam04b,
Kap. 2.5].

Zusétzlich zu Mehrwegeausbreitung und Empfangerrauschen ist meist noch
eine Tragerfrequenzabweichung zu beachten. Diese entsteht durch Fehler
in den Oszillatoren von Sende- und Empfangshardware. Zusétzlich kann
die Beeinflussung des Signals durch einen Kanal mit Doppler-Effekten,
wie sie bei einer relativen Bewegung von Sender und Empféanger entstehen,
als Frequenzverschiebung approximiert werden [Pro01]. Alle diese Effekte
resultieren in einer Abweichung von der erwiinschten bzw. erwarteten Tréa-
gerfrequenz, womit das Empfangssignal r(¢) nicht die identische Frequenz-
und Phasenlage wie das Sendesignal s(¢) hat.

2.2.3 Empfanger

Die Signalverarbeitung am Empfanger beginnt mit dem komplexen Basis-
bandsignal. Abbildung 2.2 zeigt schematisch den Aufbau: Es miissen der
Symboltakt und Rahmenstart sowie Frequenz- und Phasenlage relativ zum
gesendeten Signal bestimmt werden. Dazu werden vom Sender eingefiigte
Referenzsignale verwendet. Deren Lage und Wert sind am Empfinger
bekannt und erlauben im Gegensatz zu blinden Verfahren eine Schitzung
der gesuchten Parameter ohne statistische Eigenschaften des Signals iiber
viele Symbole hinweg auswerten zu miissen. Nach der Korrektur von
Frequenz- und Zeitoffset wird davon ausgegangen, dass am Eingang des
sich anschlielenden Demodulators ein von diesen Effekten weitestgehend
bereinigtes Signal anliegt. Das heifit, verbleibende Abweichungen kénnen
dem mehrwegebehafteten Ubertragungskanal zugerechnet werden.

Die Demodulation erfolgt nach dem Matched-Filter-Prinzip [Pro01, Kap.
5.1], wobei fiir jeden Untertriger zunichst mit der zugehorigen Impulsant-
wort des Sendefilters gefiltert und geeignet abgetastet wird. Interferenzen
durch Mehrwegetibertragungen werden anschlieffend mit einem linearen
Entzerrer getrennt fiir jeden Untertrager bestmoglich unterdriickt. Die
Schatzungen der Symbole werden abschliefend zu einem Datenstrom
kombiniert und nach Deinterleaving und Decodierung ausgegeben.

10
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1 Y
Sync.Info- Kanal-
Schétzung schitzung

r(t) Deinterleaving,

Demodulation Decodierung, —
Y X Demapping

Zeit-/Freq.- | | Entzerrung, |
Korrektur Entscheider

Abb. 2.2: Blockdiagramm des Empfangers: Nach Synchronisation und Demodulation
werden die Untertriagersignale parallel von Kanalschidtzung und Entzerrung
verarbeitet und schliellich im letzten Block zu einem Datenstrom kombiniert
und Decodiert.

2.3 Filterbank-Multicarrier

2.3.1 Orthogonale pulsgeformte Signalisierung

FBMC-Systeme basieren im Allgemeinen auf orthogonaler Signalisierung.
Dabei werden die zu iibertragenden Symbole so auf ein Sendesignal ab-
gebildet, dass diese sich zumindest unter idealen Bedingungen fehler-
und interferenzfrei wieder extrahieren lassen. Die Symbole werden hier-
zu Gitterpunkten in der Zeit-Frequenz-Ebene zugeordnet. Jedem dieser
Gitterpunkte ist eine eigene Pulsfunktion zugeordnet, die mit dem zuge-
hérigen Symbol gewichtet wird. Die Uberlagerung aller gewichteten Pulse
ergibt das Sendesignal.

Die Pulsfunktionen werden alle aus einem einzigen Prototypen gebildet:
In Zeitrichtung erfolgt dies, wie bei linearer Modulation iiblich, durch
Translation um Vielfache der Symboldauer. In Frequenzrichtung wird
durch Modulation der Impulsantwort eine Verschiebung um Vielfache des
Untertragerabstands erreicht:

gen(t) = g(t-nT)-exp (j2rkF(t -nT)). (2.3)

Wie in Abbildung 2.3 skizziert, erzeugen diese Pulsfunktionen ein recht-
eckférmiges Gitter mit der Seitenldnge T bzw. F' in Zeit- bzw. Frequenz-
richtung. Fiir jeden der Punkte auf dem Gitter wird am Empfénger

11
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Symboldauer T'
f\’\

Untertragerabstand E.

Abb. 2.3: Verschiebung eines Prototypen um Vielfache der Symboldauer T in Zeitrich-
tung und um Vielfache des Untertragerabstands F' in Frequenzrichtung.

ein Matched-Filter g,:’n(—t) verwendet, um das iibertragene Symbol zu
schétzen. Dabei ergibt sich eine orthogonale Signalisierung, wenn

(90.0(0): 90 (D) = [ (g7 ()t = 0180, (2.4

gilt, wobei dy o das Kronecker-Delta darstellt [BSMO5].

Wesentlichen Einfluss auf die Einhaltbarkeit dieser Bedingung hat, ne-
ben der Form des Prototypfilters, der Abstand der Symbole in Zeit-
und Frequenzrichtung. Dieser kann durch die Gitterdichte § = (TF)~!
beschrieben werden und ist proportional zur spektralen Effizienz der Uber-
tragung: Fiir komplexwertige Symbole fester Dauer ist diese durch deren
Stufigkeit und den resultierenden Bandbreitenbedarf bestimmt. Im Kon-
text pulsgeformter Mehrtrigeriibertragung gilt es, neben einer geringen
Bandbreiteniiberhohung an den Bandréndern, einen moglichst geringen
Untertriagerabstand F' zu erreichen. Damit ergibt sich eine Signalisierung
moglichst nahe der Nyquistrate [Skl01, Kap. 9.3] und damit eine hohe
spektrale Effizienz.

Zur Charakterisierung eines Prototypfilters kann dessen Zeit- und Frequenz-

12
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Dispersion betrachtet werden:

of = [ ClwPae ot = [ PIGHEY, (2.5

—00

wobei G(f) die Fouriertransformierte des Pulses ¢(t) ist und angenommen
wird, dass diese um ¢ =0 bzw. f =0 herum konzentriert sind. Geméf8 der
Heisenberg-Garbor-Unschérferelation gilt stets

1
oy > - la(®)IP, (26)

wobei ||g(#)||? die Pulsenergie beschreibt. Das Verhéltnis der rechten zur lin-
ken Seite der Ungleichung ist der Heisenberg-Parameter £ < 1. Anschaulich
kann ein Puls die Symbolenergie nicht in Zeit- und Frequenzrichtung belie-
big konzentriert auf ein Signal abbilden. Sind beide Dispersionen endlich
spricht man von stark lokalisierten Pulsen [MSG*07]. Der Zusammenhang
zwischen den Eigenschaften von Prototypfiltern und der Gitterdichte kann
mit dem Balian-Low-Theorem hergestellt werden [BHW94]:

Wahrend bei 6 > 1 keine orthogonale Signalisierung moglich ist, kann
dies bei § < 1 mit geeigneten Pulsen erreicht werden. Im Grenzfall § = 1
ist dies nur mit nicht stark lokalisierten Pulsen moglich. Beispiel hierfiir
sind die bei OFDM eingesetzten Rechteckpulse. Erst bei Gitterdichten
0 < 1 konnen die hier bevorzugten, stark lokalisierten Pulse verwenden
werden. Demnach muss der Einsatz solcher Pulse durch einen Verlust an
spektraler Effizienz erkauft werden.

Bei FBMC wird diese Einschrankung umgangen, indem zwei um 7/2
verschobene rautenférmige Symbolgitter fiir Inphasen- und Quadraturan-
teil verwendet werden. Die resultierende Struktur zeigt Abbildung 2.4.
Beide Gitter haben maximale Symboldichte § = 1. Allerdings kénnen fiir
diese stark lokalisierte Pulse eingesetzt werden [Cha66]. Die Orthogo-
nalitdt muss nun zusétzlich zu den Punkten innerhalb der Gitter auch
zwischen den beiden Gittern selbst sichergestellt werden. Dazu ist eine
Abschwichung der Bedingung (2.4) notig:

Re { (90.0(t): 9k (£)) } = do.x00,1, (2.7)

d.h. nur noch der Realteil des Innenprodukts weist die fiir orthogonale
Signalisierung bendétigen Eigenschaften auf. Der Imaginéarteil hingegen ist

13
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2 + ° ° ° ° ° ° ° ° ° ° °
Gitterverschiebung T'/2
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i R Untertriagerabstand F'

[y Symboldauer T s g
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Abb. 2.4: Rautenformige Symbolgitter fiir Inphasenanteil der Symbole (blau) und,
um 7'/2 verzdgert fiir den Quadraturanteil (rot)

im Allgemeinen nicht mehr frei von ISI. Unter dieser Bedingung kénnen
somit nur reellwertige Sendesymbole interferenzfrei iibertragen werden.
Jeder Gitterpunkt trégt nur noch die halbe Information. Beide Gitter
zusammen weisen durch die Verdoppelung der Punkte in Zeitrichtung
eine Dichte von 6 = 2 auf und so ergibt sich insgesamt eine Ubertragung
bei maximaler Gitterdichte und stark lokalisierten Pulsen.

Zur genaueren Betrachtung der Orthogonalitétseigenschaften werden zu-
nidchst nur Gitterpunkte im Abstand von Vielfachen von T bzw. 2F
betrachtet. Diese sind allein durch Nyquist-Eigenschaft und die Tiefpass-
Charakteristik des Prototypfilters orthogonal [Kam04b, Kap. 1.5.1]. Die
Signale der mindestens tibernédchsten Untertréger fallen auf Nullstellen
der Frequenzgangs des Prototyps. Verwendet man nun eine Offset-Quad-
ratur-Amplituden-Modulation (OQAM) fiir alle Untertréger entspricht
dies einer Verdopplung der Symbolgitterdichte in Zeitrichtung: Es wer-
den reellwertige Symbole, abwechselnd im Inphasen- und Quadraturteil,
gesendet.

Unter Verwendung der abgeschwéchten Orthogonalitatsbedingung (2.7),
kann die Gitterdichte zusétzlich auch in Frequenzrichtung verdoppelt wer-
den. Dabei werden die Symbole auf den bisher betrachteten Untertragern

14
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im Abstand 2F nicht beeintrachtigt, wenn die Untertragersignale um
jeweils 7/2 phasenverschoben werden. Fiir die Bedingung (2.7) folgt:

Re {g0,0(1), jg1.n(t)) = Re{g(t), jg(t ~nT)e/*7F =) = 0
< Im {f g(t)g*(t- nT)e_j%Ftdt} =0

< g(t+ %)g*(t - %) reell, gerade (2.8)
<> g(t) reell, gerade

Zusammenfassend werden fiir die Realisierung eines FBMC-Systems fol-
gende Eigenschaften bendtigt:

o Offset-Quadratur-Amplituden-Modulation (OQAM)
o reellwertiges linearphasiges Wurzel-Nyquist-Prototypfilter
« zusétzliche Phasendrehung direkt benachbarter Untertrager um 7 /2

Sind diese gegeben ergibt sich ein System mit orthogonaler Signalisierung
bei Verwendung stark lokalisierter Pulse und maximaler Gitterdichte.
Andere Bezeichnung fiir dieses Verfahren sind Staggered-Multitone und
OFDM/OQAM. Geeignete Prototypfilter und eine effiziente Signalver-
arbeitung im Sender und Empfianger sind Gegenstand der folgenden
Abschnitte.

2.3.2 Prototypfilter

Wesentlichen Einfluss auf eine FBMC-Ubertragung hat das zugrunde-
liegende Prototypfilter. Dessen Eigenschaften héngen nicht nur von den
Systemparametern, sondern auch von der Wahl des Entwurfsverfahrens
ab. Es wird ein linearphasiges Filter mit Finite-Impulse-Response (FIR)
benétigt, das die erste Nyquistbedingung erfiillt und zusétzlich die Ortho-
gonalitdt zu den iibernéchsten Untertragern sichert.

Dariiber hinaus ist eine moglichst geringe Zeit- und Frequenz-Dispersion
vorteilhaft: Hohe Flankensteilheit und Sperrddmpfung resultieren in ei-
nem kompakten Spektrum des Sendesignals und damit den oben be-
schriebenen Vorteilen. Allerdings muss ein Kompromiss zur der Linge
der Impulsantwort gefunden werden. Diese hat direkten Einfluss auf den

15
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Realisierungsaufwand von Sender und Empfianger und, wegen der linearen
Abhingigkeit zur Gruppenlaufzeit, auch auf die Latenz der Ubertragung.
Besonders unter dem Einfluss von Mehrwegen und der einhergehenden ISI
am Empfanger erhoht sich mit der Lange der Impulsantwort die Anzahl
der uberlagerten Symbole und damit der Aufwand zur Entzerrung.

Unter Umstédnden kann es sinnvoll sein, ein Prototypfilter mit etwas
breiteren Ubergangsbereich zu verwenden, um so zwischen potentieller
ISI und ICI abzuwédgen. Eine gutes Mittel zur Analyse verschiedener
Prototypfilter und Untersuchung der beschriebenen Eigenschaften stellt
die Ambiguity-Funktion dar [FB11]:

oo

Agy(r,0) = fg(t)g*(t—T)exp(—j27rl/(t—7))dt (2.10)

—o00

In der hier gewahlten Definition kann die Ambiguity-Funktion als verall-
gemeinerte Autokorrelationsfunktion interpretiert werden; eine Funktion
g(t) wird mit einer um 7 in Zeitrichtung verschobenen Version verglichen.
Zusétzlich wird hier eine Frequenzverschiebung um v vorgenommen, um
so ein Ma# fiir die Selbstdhnlichkeit unter Zeit- und Frequenzverschiebung
zu erhalten.

Damit kann mit dem Betrag der Ambiguity-Funktion die Energiedispersion
ibertragener Symbole durch die Pulsform analysiert werden. Diese zeigt
sich z.B. am Ausgang des Empfangsfilters: Ein mit einem Zeitversatz
7 und einer relativen Frequenz v gesendetes Symbol liefert einen mit
Agq(1,v) skalierten Beitrag zum zu schétzenden Symbol bei z.B. 7=v = 0.
Die in (2.7) geforderten Orthogonalititsbedingungen lassen sich darstellen
als

1 ,firn=k=0

2.11
0 , sonst. ( )

Re{Ayy(nT,2kF)} = {

Weiter kann mit der Ambiguity-Funktion die Robustheit gegentiber Feh-
lern bei der Abtastung oder Frequenzsynchronisation am Empfinger
untersucht werden. Diese stellen eine Verschiebung des durch ¢ = nT" und
v = kF gegebenen Gitters dar, womit die geforderten Nullstellen nicht
mehr getroffenen werden und so ISI und ICI auftreten kénnen [SGA14].
Beispiele fiir den Verlauf der Ambiguity-Funktion werden fiir die im
Folgenden vorgestellten Prototypfilter fiir FBMC gezeigt.
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2.3.2.1 Mirabbasi-Martin-Filter

Die erstmals von S. Mirabbasi und K. Martin [MM, Mar98] vorgestell-
te und seither in vielen Arbeiten verwendete Entwurfsmethode zeich-
net sich vor allem durch einen kompakten Amplitudengang und gute
Sperrdédmpfung aus: Der Filterentwurf erfolgt durch Vorgabe des ge-
wiinschten Frequenzgangs G(f) an Ly Stellen gefolgt von einer Fourier-
Riicktransformation [PB87]. Die Dauer der gesuchten Impulsantwort g(t)
wird dabei oft als ganzzahliges Vielfaches K der Symboldauer gewéhlt,
Ty = KT. Damit miissen fiir den Entwurf die Koeffizienten aj, = G(k/Ty)
mit |k| < T,/2 so gewéhlt werden, dass oben beschrieben Eigenschaften
erfiillt werden:

Um die Linearphasigkeit des Filters zu sichern miissen die zu wahlen-
den Koeffizienten gerade Symmetrie aj = a_ aufweisen. Die Gitterdichte
6 = 2 wird erreicht, wenn die Spektren aller nicht direkt-benachbarten
Untertriger vollstindig in den Sperrbereich fallen und somit ndherungs-
weise unkorreliert sind. Daher wird a; = 0 fiir £ > K verwendet. Mit den
verbleibenden Koeffizienten {a;} ' kann die Impulsantwort mit

K-1
g =1+ Y (=1) ag cos(2m /Ty t),
k=1

mit ¢t € [-T}/2; T, /2] berechnet werden [SGA14].

Ziel ist der Entwurf eines Wurzel-Nyquist-Filters, womit die Gesamtim-
pulsantwort von Sende- und Empfangsfilter G2(f) die Eigenschaft

S GAHf+K/T)=T (2.12)
k=—oo
erfilllen muss [Pro01, Kap. 9.2.1]. Fiir die verbleibenden Koeffizienten ay,
ergibt sich daraus die Symmetriebedingung
ai+a3 =1, (2.13)

fir k€ {1,...,K —1}. Unter diesen Randbedingungen verbleiben fiir
praktische relevante Werte des Parameters K nur wenige Freiheitsgrade.
Diese konnen beispielsweise so gewahlt werden, dass sich eine Minimierung
der verbleibenden Interferenz anderer Untertréger ergibt [MM]. Die Wahl
K = 4 stellt das in der Literatur meist verwendete Filter dar: Es ist
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Abb. 2.5: Amplitudengang eines Mirabbasi-Martin-Filters fiir verschiedene Filter-
ordnungen und, beispielhaft fiir K =4, die fiir den Entwurf verwendeten
Stiitzstellen.

ay = @, ag = 1/3/2 und, gemiB (2.13), az = V1 — a2. Fiir den verbleibenden
Freiheitsgrad o wird im Folgenden der Wert o = 0.97195983 aus [MM]
verwendet.

Den resultierenden Amplitudengang zeigt Abbildung 2.5. Der hervorgeho-
bene Fall K =4 stellt einen guten Kompromiss zwischen den geforderten
Eigenschaften und dem einhergehenden Realisierungsaufwand dar. Beson-
ders deutlich wird dies in Abbildung 2.6, in der die Ambiguity-Funktion
des Filter dargestellt ist. Die in Gleichung (2.9) geforderten Nullstellen
sind gut erkennbar bzw. zumindest ndherungsweise vorhanden.

2.3.2.2 Isotropic Orthogonal Transform Algorithm (IOTA)

Zum Vergleich wird hier ein Prototypfilter auf Basis des Gauflpulses

9Gaus(t) = {‘/2_p exp(-mpt?) (2.14)

vorgestellt. Dieser hat ein minimales Zeitdauer-Bandbreite-Produkt im
Sinne der oben beschriebenen Heisenberg-Garbor-Unschérferelation und
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Abb. 2.6: Betrag der Ambiguity-Funktion eines Mirabbasi-Martin-Filters (normiert
auf Energie 1) fir K =4.

stellt somit den optimalen Puls dar, um die Symbolenergie an den jeweili-
gen Gitterpunkten zu konzentrieren und so eine robuste Ubertragung zu
ermdglichen.

Allerdings mangelt es dem Gauflpuls an den fiir eine orthogonale Signalisie-
rung benotigten Nullstellen in der Ambiguity-Funktion. Mittels des Isotro-
pic Orthogonal Transform Algorithms (IOTAs) kann daraus jedoch ein Fil-
ter erzeugt werden, das die notwendigen Eigenschaften aufweist [FAB95].
Dazu werden mit Hilfe des Orthogonalisierungs-Operators

Oaie(t) = (1) [\/o Bt ot~ ka)]P (2.15)

Nullstellen in dem Frequenzgang X (f) = Fz(t) im Abstand von « einge-
fiigt. Damit wird erwirkt, dass die Summe aller ||O,z(t - ka)||* mit k € Z
eine Konstante ergibt. Wendet man die Operation auch fiir die Fourier-
transformierte F O, z(t) an, ergeben sich auch Nullstellen in Zeitrichtung.
Insgesamt gilt

g(t) = F 1 Or F Oz - jeaus(t), (2.16)

wobel Ggaus(t) = ggaus(t — Ty/2) fir ¢ € [0,T,] und null sonst ist. Eine
geschlossene Berechnung von (2.16) wird in [SR04] gezeigt.
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Die Ambiguity-Funktion des resultierenden Pulses g(t) zeigt Abbildung 2.7.
Im Vergleich zum Mirabbasi-Martin-Filter aus Abbildung 2.6 zeigt sich
hier eine hohere Konzentration der Pulsenergie in Zeitrichtung, dafir
eine weitere Ausdehnung in Frequenzrichtung. Durch geeignete Wahl des
Parameters p lassen sich entsprechend anderes skalierte Pulse erzeugen:

Betrachtet man den Heisenberg-Parameter £ der Pulse, so zeigt sich,
dass durch die IOTA-Transformation fiir p = 1 die Konzentration der
Energie von & = 1 auf £ = 0,98 fillt. Fiir andere Werte, z.B. p = 0.5,
wird der urspriingliche Puls durch das Einfiigen der Nullstellen stérker
verzerrt und es gilt £ = 0,88, siehe Abbildung 2.7. Fiir einen Mirabbasi-
Martin-Filter gleicher Lénge und Dispersion in Zeitrichtung ergibt sich
ein vergleichbarer Wert, ¢ = 0,884.

Mit der Wahl von p kénnen die Eigenschaften des Filters, speziell die Ener-
gieverteilung in der Zeit-Frequenz-Ebene, an verschiedene Anwendungssze-
narien anpassen. Dies geht allerdings meist zu Lasten der Konzentration
der Energie um den gewiinschten Gitterpunkt.

2.3.3 Sender

Nach der Vorstellung grundlegender Signalstrukturen und Konzepte von
FBMC folgt hier eine Beschreibung des zugehérigen Modulators. Dabei
wird eine Darstellung im komplexen Basisband mit M Abtastwerten pro
Symboldauer T' gewéhlt. Als Abtastrate ergibt sich fs=M/T = MF.

Die Impulsantwort des diskreten Prototypfilters g[m] hat bei einer gege-
benen Anzahl {iberlappender Symbole K, eine Linge von M K + 1. Es gilt
glm] = g(m/fs). Damit ergibt sich aus den reellwertigen Sendesymbolen
Zj,n das Sendesignal

N-1 oo
s[m] = Z T 1 Br.nGk.n[m] o)

k=0 n=—oc
N-1 oo M j2w%(m_”%)

= P Z_: Skaﬂk,ng [m - n?] .e
N-1 oo |

= S T Bom - €I g [m-n ] Wk 19
k=0 n=—o0 &

=0k,n
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2.3 Filterbank-Multicarrier

|[Agg(T,v)| in dB

[Agg(T,v)| in dB

Abb. 2.7: Ambiguity-Funktion in dB eines IOTA-Filters mit p =1 oben und p=0,5
unten (normiert auf Energie 1).
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2 Grundlagen

wobei Wiy = exp(—j2n/M) und Sy, die in Abschnitt 2.3.1 beschriebe-
ne OQAM-Modulation und Phasenverkippung zwischen benachbarten
Untertrdgern darstellt. Demnach gilt B, = gk g med 2.4y Zeit- und
Untertrigerrichtung wird zwischen rein reellen und imagindren Werten
abgewechselt. Letztlich sind die Vorzeichen dabei nicht relevant und damit
auch andere Definitionen moglich; beispielsweise Sy, ,, = gk Zusammen
mit dem Term e~97™k" = (~1)*" ergibt sich aus Bk n der Phasencode 6y ,.

Abbildung 2.8 zeigt den Signalfluss aus (2.18). Jede Zeile des Signalfluss-
graphen stellt dabei ein Untertragersignal dar. Nach der Phasencodierung
der Sendesymbole erfolgt eine Aufwértstastung auf die halbe Symboldauer
und anschliefend der Pulsformer. Dieser besteht aus dem selben Prototyp-
filter fir jeden Zweig, gefolgt von einem Mischer, der die gewiinschte Lage
der Untertragersignale im Spektrum herstellt. Abschlieend werden alle
so generierten, OQAM-Untertrigersignale iiberlagert und so das fertigte
Sendesignal s[m] generiert.

Mit den auch aus der Abbildung erkennbaren hohen strukturellen Ahn-
lichkeiten der Verarbeitungszweige motiviert sich die Umformung in eine
Polyphasenstruktur. Mit dem Ansatz m = n’M +m’ mit n’ € Z und
m’ €{0,...,M -1} folgt:

oo M-1
s[ﬂ% +m']= ) ( > T kOkm - W™ ) -g[(n" =n/2)M +m’]

n=—oo \ k=0

In dieser Darstellung zeigt sich, dass die Modulation mit W]\’fm und die
Uberlagerung der Untertréigersignale vor der Filteroperationen ausgefiihrt
werden kann. In Polyphasendarstellung ergibt sich fiir n” = 2n’

SO = 3 DT (g nben} - oM [(0" =) f2] (219)
Dabei sind s(M/2m) "] und g™ [n” /2] die m/-ten Polyphasenkompo-
nenten [BF93] des Sendesignals bzw. des Protoypfilters. Die halbzahligen
Abtastzeiten in g™ ™) [n” /2] werden durch Einfiigen von Nullen zwischen
die urspriinglichen Filterkoeffizienten realisiert. IDFT stellt die inverse
Fouriertransformation der Lange M einer Folge mit Index k zu einer mit
Index m' dar. Fiir nicht belegte Untertréger ist xj,, = 0.

Insgesamt zeigt sich, dass die N Mischer mit anschlielender Summation
aus Abbildung 2.8 vor die Aufwértstastung verschoben werden kénnen
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2.3 Filterbank-Multicarrier
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Abb. 2.8: Blockschaltbild einer FBMC-Modulators bei einer Abtastrate von fs = M /T

am Ausgang mit reellwertigen Sendesymbolen zj, ,,, dem Phasencode 0y ,,
und dem Prototypfilter g[m].
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2 Grundlagen

: Polyphasen- sm
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Abb. 2.9: Blockschaltbild eines FBMC-Modulators unter Verwendung einer Poly-
phasen-Synthesefilterbank

und die Pulsformungsfilter durch eine gemeinsames Polyphasennetzwerk
(PPN) ersetzt werden. Insgesamt ergibt sich die in Abbildung 2.9 darge-
stellte Synthesefilterbank mit zweifacher Uberabtastung am Eingang: Die
M parallel auf den Untertriigern im Halbsymboltakt (7/2)7! = 2f,/M
zu sendenden Symbole zy ,,, werden nach der Phasencodierung und in-
versen diskreten Fouriertransformation (IDFT) in einem gemeinsamen
Polyphasennetzwerk mit dem Sendepuls g[m] versehen und anschlieBend
im Ausgangskommutator (P/S) in das Sendesignal s[m] bei der Rate f
umgesetzt. In Gleichung (2.19) wird dies durch s(™/2™)[r""] beschrieben:
Die ersten M /2 Ausginge des Polyphasennetzwerks werden mit den um
einen Takt verzogerten tibrigen M /2 Ausgéingen addiert und blockweise
ausgegeben.

2.3.4 Empfanger

Die Demodulation eines FBMC-Signals am Empfénger erfolgt fiir jeden
Untertrager nach dem Matched-Filter-Prinzip [Pro01]. Wie schon fiir
den Sender erfolgt die Beschreibung im komplexen Basisband bei einer
Abtastrate fs = M /T mit der diskreten Symboldauer M. Algorithmen zur
Wiedergewinnung von Symboltakt und Frequenzabweichung werden hier
zunéchst nicht betrachtet, sondern nur die Riickgewinnung der gesendeten
Symbole zj, .

Fiir die Demodulation wird das als Wurzel-Nyquist-Filter entworfene
Prototypfilter g[n] als Empfangsfilter genutzt: Da es gemafl Abschnitt 2.3.1
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2.3 Filterbank-Multicarrier

linearphasig ist, kann es direkt zur Korrelation verwendet werden. Wie
in Abbildung 2.10 dargestellt ist, werden N Kopien des Empfangssignals
r[m] gebildet und durch komplexe Mischung jedes zu demodulierende
Untertragersignal auf die Mittenfrequenz null verschoben. Anschlielend
kann das Prototypfilter direkt in allen Zweigen angewandt werden. Dieses
dient nicht nur der Ausblendung von ISI, sondern auch der Unterdriickung
der anderen Untertréger wie in Abschnitt 2.3.1 beschrieben.

Nach einer Abtastung der Empfangsfilterausgéinge im Halbsymboltakt
ergeben sich die Werte

(o)

Ykn = _Z r[%n—m] Wf}%n_m) - g[m], (2.20)

die abwechselnd im Real- und Imaginérteil die gesendeten Symbole ent-
halten. Nach Entfernung der Phasencodierung mit 6} ,, erhélt man geméi8
der Orthogonalititsbedingung (2.7) Schitzungen der gesendeten Symbole
im Realteil:

Tk = Re{l} ,yr.n} (2.21)

Die zugehérigen Imaginérteile sind von der Orthogonalitdt ausgeschlossen
und koénnen daher verworfen werden. Eine genauere Untersuchung dieser
Anteile erfolgt in Kapitel 3.

Analog zur Erzeugung des Sendesignals, zeigt sich auch bei der Empfangs-
signalverarbeitung eine hohe strukturelle Ahnlichkeit in den verschiedenen
Zweigen, die eine Polyphasenstruktur motiviert: Da sich lediglich der
Index des zu extrahierenden Untertragers von Zweig zu Zweig dndert,
koénnen die tibrigen Verarbeitungsschritte gemeinsam ausgefithrt werden.
Mit m = Mn' —m/' lasst sich aus Gleichung (2.20) eine Polyphasenanaly-
sefilterbank mit zweifacher Uberabtastung herleiten:

Zundchst wird die Summation in den Empfangsfiltern in zwei Stufen
unterteilt:

k(¥ n-Mn'+m")

Ykn = i r[&n-Mn' +m']|g[Mn'-m'IW,; (2.22)
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Abb. 2.10: Blockschaltbild einer FBMC-Demodulators bei einer Abtastrate von
fs = M/T am Eingang. Aus dem Empfangssignal r[m] werden mit dem
Prototypfilter g[m] und dem inversen Phasencode 6 , Schéitzungen der

gesendeten Symbole 2y, ,, gebildet.
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2.3 Filterbank-Multicarrier
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Abb. 2.11: Blockschaltbild eines FBMC-Demodulators unter Verwendung einer
Polyphasen-Analysefilterbank

Im néchsten Schritt wird die Reihenfolge der komplexen Mischung und
der Filterung vertauscht:

M-1 oo
yea= 2 [ X r[5n- 20y e Jglaan’ -} W WL

m/=0 \ n'=—oc0 M,
n

In dieser Form ergibt sich eine diskrete Fouriertransformation (DFT) der
Polyphasenkomponenten des mit dem Prototyp gefilterten Empfangssi-
gnals.

Yhon = (_l)kn BEE{ Z 7‘(1\/[/2’7”,) [n _ n//] . g(JVI,—m/) [TL”/Q]} (2.23)

Das Eingangssignal wird in %—Polyphasenkomponenten aufgeteilt. Dies

entspricht einer Seriell-Parallel-Wandlung von Blécken von jeweils M /2
Werten, die direkt auf die erste Hélfte der folgenden Polyphasenstruktur
gegeben werden. Auf die andere Hélfte (m' >= M /2) wird der vorherge-
hende Block gegeben, siehe auch Abschnitt 6.1.1.

In Abbildung 2.11 wird diese Operation im ersten Block (S/P) vorge-
nommen, der r[m] mit der Rate fs damit in M parallele Signale der
Rate 2f;/M umsetzt. Fir die folgende Demodulation muss lediglich ein
Prototypfilter in Form eines Polyphasennetzwerks fiir alle Untertréger ge-
meinsam angewandt werden. Zusammen mit der anschliefenden diskreten
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2 Grundlagen

Fouriertransformation (DFT) ergibt sich so eine effiziente Empfangs-
signalverarbeitung fiir FBMC-Ubertragungen. Aus den resultierenden
Analysefilterbankausgéngen yy ,, kénnen die Schétzungen der gesendeten
Symbole geméafi Gleichung (2.21) mittels einer Phasendecodierung und
anschliefender Realteilbildung gewonnen werden. Dies erfolgt indem fiir
jedes y » entsprechend der Phasencodierung entweder nur der Real- oder
nur der Imaginérteil ausgegeben werden.

Weiter zeigt Abbildung 2.11 bereits die Positionen der Synchronisation als
ersten Schritt der Empfangssignalverarbeitung, und die der Entzerrung,
die stets mit den noch komplexwertigen Werten yy, ,, arbeitet und daher vor
der Phasendecodierung erfolgt. Diese sind Gegenstand der Kapitel 4 und 5.
Im folgenden Kapitel werden aus den hier vorgestellten grundlegenden
Signalstrukturen weiterfithrende Beschreibungen der Struktur und Eigen-
schaften von FBMC-Signalen unter Einfluss eines Ubertragungskanals
nach Abschnitt 2.2.2 entwickelt.
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KAPITEL

Struktur und Eigenschaften von
FBMC-Signalen

Aufbauend auf der grundlegenden Beschreibung von FBMC-Signalen aus
Kapitel 2 werden im Folgenden verschiedene Signalmodelle fiir eine Ende-
zu-Ende-Ubertragung auf Symbolebene eingefiihrt. Dabei werden die
typischerweise nach der Analysefilterbank behandelten Einfliisse der {iber-
tragenen Symbole untereinander sowie die eines zeitdispersiven Kanals
und des Empféngerrauschens betrachtet. Weitere fiir die Empfangssignal-
verarbeitung relevante Komponenten wie Synchronisation und Entzerrung
werden in den folgenden Kapiteln auf Basis der hier eingefithrten Signal-
modelle diskutiert.

3.1 Modellierung

In diesem Abschnitt wird zunéchst die Symbol- und potentielle Interfe-
renzstruktur untersucht, die sich an den Ausgéingen der Analysefilterbank
ergibt. Dabei wird zunéchst eine perfekte Synchronisation angenommen.
Abschnitt 3.3 behandelt die Effekte von Synchronisationsfehlern.

Das Sendesignal einer FBMC-Ubertragung kann gemif Abschnitt 2.3.3

mit

M-1 oo
siml= 3" > iwBim - gi[m-4n] (3.1)
1=0 n/=-o0

beschrieben werde, wobei hier anstatt k und n die Indizes 7 und n’ den
Untertréger- bzw. Symbolindex darstellen. Weiter ist g;[m] = g[m]|W ;™
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3 Struktur und Eigenschaften von FBMC-Signalen

das Pulsfilter fiir den i-ten Untertrager und g[m] = g*[-m] das reellwertige
nullphasige Prototypfilter.

Als Modell fiir die Ubertragung wird ein zeitdispersiver Kanal mit Rau-
schen

r[m] = i s[m —mphe[mp] + n[m], (3.2)

wie in Abschnitt 2.2.2 beschrieben, angenommen. h:[m] ist die diskrete
Kanalimpulsantwort zum Zeitpunkt ¢. Aus r[m] ergeben sich nach den
Empfangsfiltern und Abtastung im Halbsymboltakt die Werte

oS}

Yen = Z T[%n_m]fk[m]v (33)

m=—00

wobei fip[m] = g;[-m] = g*[—m]W]’f/[(_m) = gx[m] das Matched-Filter
fiir den Sendepuls des k-ten Untertrégers darstellt. Setzt man hier das
Kanalmodell (3.2) ein, ergibt sich der Zusammenhang mit dem gesendeten
Signal:

wo= ¥ |3 s[nGnem]ulma) e n[Yn-m] | silm)
- ¥ s[¥n-m] 3 Al - mdhma)
+ i n[%n—m]fk[m]
=[]

Der Term ni[n] beschreibt den Rauschanteil im k-ten Untertrager. Setzt
man nun noch das Sendesignalmodell (3.1) ein, folgt:

Yen= Y (Z > T - gi[ M- =Y ’])

m’/=—o0 =0 n/=—o0

S fulm’ - mnJholma] + ]

mp=—00
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3.1 Modellierung

Nach einer Umsortierung der Summanden kénnen die Impulsantworten
gilm], ht[m] und fi[m] zusammengefasst werden:

M-1 oo
Yen = Z Z xi,n’ﬂi,n’ ' (
1=0 n/=-oco
> gi[Fm-n)-m] ¥ fk[m’—thht[mh])mk[n]
m’=—oo mp=—00
=qi,k[n-n']

Die Impulsantwort ¢; x[n] beschreibt den kombinierten Einfluss von Sen-
der, Kanal und Empfianger und so ergibt sich schlieffilich die Form

(oo}

M-1
Yken = Z Z xi,n’ﬁi,n’ : qi,k[n - n,] + Mk [n] (34)

=0 n'/=—oc0

Die Ausginge der Empfangsfilterbank y ,, setzen sich aus der linearen
Uberlagerung der in der Umgebung gesendeten Symbole zusammen. Dabei
entspricht

Gik[n] = (gi * he * fi) [2n] (3.5)

dem Einfluss des vor n Takten auf dem i-ten Untertréger gesendeten
Symbols auf das aktuell betrachtete, auf dem k-ten Untertrager. Die
Impulsantwort gy x[n] beschreibt die potentielle Inter-Symbol-Interferenz
(ISI), wihrend ¢; [n] fir ¢ # k die potentielle Inter-Carrier-Interferenz
(ICT) darstellt.

Tatséchlich wird dabei nur die Intra- und Cross-Channel-Impulsantwort
des Prototypfilters unter Einfluss eines Mehrwegekanals beschrieben. Wie
in Abschnitt 2.3 diskutiert, muss fiir die resultierende Interferenz die
Phasencodierung j3; - der Sendesymbole mit einbezogen werden. Nach der
Phasendecodierung, also 5y ,, yk,n, wird fiir einen reinen AWGN-Kanal, d.h.
hi[m] = 09,m, das phasencodierte Symbol z Ok » unverzerrt ausgegeben,
d.h. i x[0] = 1. Die umgebenden Symbole gehen wie in Abschnitt 2.3.1
beschrieben nur in den Imaginérteil ein, der anschliefend verworfen wird.
Unter Mehrwegausbreitung kommen weitere Stérkomponenten hinzu, die
im Allgemeinen nicht auf den Imaginérteil beschrankt sind.
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3 Struktur und Eigenschaften von FBMC-Signalen

3.2 Intrinsische Interferenz

Zur Untersuchung der intrinsischen Interferenz in einem FBMC-System
wird eine Ubertragung ohne Mehrwegekanal und Rauschen betrachtet; es
gilt r[m] = s[m]. Es werden die Synthesefilterbank im Modulator und die
Analysefilterbank im Demodulator direkt hintereinander geschaltet, so
dass sich die Struktur einer Transmultiplexer (TMUX)-Filterbank [BF93,
Kap. 7.5] ergibt. Die TMUX-Impulsantwort beschreibt den Einfluss ei-
nes einzelnen Eins-Symbols auf einem bestimmten Untertriager auf die
umgebenden Empfangssymbole. Das Symbol wird dabei nach der Pha-
sencodierung, also direkt in die Synthesefilterbank in Abbildung 2.9,
eingespeist und auch vor der Phasendecodierung, also direkt nach der
Analysefilterbank in Abbildung 2.11, abgegriffen.

Dieser Zusammenhang wird durch die Ambiguity-Funktion des Proto-
typfilters aus Abschnitt 2.3.1 beschrieben. Die diskrete Form von Glei-
chung (2.10) ist

Agolr,v] = i g[m)g*[m - rIWLm (3.6)
= 3 glmllr-mWy O
= (g0 * f,)[m]. (3.7)

Die Ambiguity-Funktion stellt eine Cross-Channel-Impulsantwort vom
0-ten auf den v-ten Untertriager dar. Um das Verhalten zwischen beliebi-
gen Untertrdagern zu erhalten, wird v = k — i gesetzt. Mit der Abtastung
T= %n ergibt sich ein direkter Zusammenhang zwischen der fiir den Pro-
totypfilterentwurf wichtigen Ambiguity-Funktion und der resultierenden
Systemimpulsantwort sowie der damit beschriebenen Interferenzstruk-
tur:

oo

—(k=1) (& n-m
Agg [Ynk=i] = § glm)f [An—m] w00
< 5 i s W
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3.2 Intrinsische Interferenz

Daraus folgt

Agg [k —i] = _Z_: gilm] - fu [Mn-m] - Ww3"

= W3 (gi * fr) [5n] (3.8)
Allgemein, d.h. auch auflerhalb der TMUX-Konfiguration, gilt
@ik[n] = (~1)" (Agg[- .k~ ] * hy) [ n]. (3.9)

Tabelle 3.1 zeigt die Analysefilterbankausgéinge in der Umgebung eines
zum Zeitpunkt n auf dem Untertriager ¢ = k gesendeten Symbols. Geméf
Gleichung (3.9) sind diese Werte nur vom verwendeten Prototypfilter
abhéngig; hier ein Mirabbasi-Martin-Filter mit K = 4. Anhand der Null-
stellen bei n +2 und n + 4 zeigt sich dessen Nyquist-Eigenschaft und an
k =1+ 2 dessen Tiefpasseigenschaft. Der gesendete Impuls selbst erscheint
unverdndert am korrespondieren Ausgang, bei n + 0, i + 0. Allerdings
ergeben sich im Abstand der halben und anderthalb-fachen Symboldauer,
bei n+1 und n + 3, sowie auf den benachbarten Untertragern, bei k=i+1,
weitere, nicht vernachlédssigbare Werte, die fir dort gesendete Symbole
als Interferenz gewertet werden miissen. Betrachtet man die Impulswort
der TMUX-Konfiguration mit zusétzlicher Phasencodierung, werden alle
reellwertigen Interferenzkoeffizienten in Tabelle 3.1 rein imaginidr und
damit orthogonal zu den iibertragenen Symbolen, siche Abschnitt 2.3.1.

Da die beiden Filterbédnke nicht mit kritischer Abtastung, sondern mit
einer Uberabtastung mit Faktor zwei am Eingang bzw. Ausgang arbei-
ten, ergibt sich ein anderes Verhalten fiir Untertriager mit geraden und
ungeraden Index ¢. Die in der Analysefilterbank implizit ausgefiihrte
Bandpassunterabtastung bildet bei unterkritischer Abtastung nicht alle
Untertrager auf die Mittenfrequenz Null ab [har04, Kap. 9.2]. Im vorliegen-
den Fall verbleibt der Phasenterm Wi" = (=1)™ aus Gleichung (3.9): ein
Vorzeichenwechsel jedes zweiten Wertes auf Untertrdgern mit ¢ ungerade.
Analog dazu verhélt sich die Synthesefilterbank, so dass dieser Effekt die
Datenitibertragung selbst nicht direkt beeinflusst — wohl aber die auf die
umgebenden Symbole wirkende Interferenz und damit auch beispielsweise
die Entzerrung.

Fiir die Schitzung der Symbole am Empfinger interessanter ist der re-
ziproke Fall: Anstatt der Wirkung eines gesendeten Symbols auf seine
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3 Struktur und Eigenschaften von FBMC-Signalen

Py -4 -3 -2 -1 0 +1 +2 +3 +4
i-2 0 0.001 0 0 0 0 0 0.001 0
i-1 | 0.005 -0.043; -0.125 0.2065 0.239 -0.2065 -0.125 0.0435  0.005
i+0 0 -0.067 0 0.564  1.000 0.564 0 -0.067 0
i+1 | 0.005 0.0435 -0.125 -0.2065 0.239 0.206; -0.125  -0.0435 0.005
i+2 0 0.001 0 0 0 0 0 0.001 0

(a) Impuls von Untertridger mit ¢ gerade

i gk -4 -3 -2 -1 0 +1 +2 +3 +4
i—2 0 -0.001 0 0 0 0 0 -0.001 0
i-1 | 0.005 0.0435 -0.125 -0.2065 0.239 0.2065 -0.125  -0.0435 0.005
i+0 0 0.067 0 -0564 1.000 -0.564 0 0.067 0
i+1 | 0.005 -0.043; -0.125 0.2065 0.239 -0.2065 -0.125 0.0435  0.005
i+2 0 -0.001 0 0 0 0 0 -0.001 0

(b) Impuls von Untertrdger mit ¢ ungerade

Tab. 3.1: Transmultiplexer-Impulsantworten g; ;[n] der Hintereinschaltung der Filterbénke in Sender und Empfénger unter
Verwendung eines Mirabbasi-Martin-Prototypfilters mit K = 4 gem&8 Abschnitt 2.3.2.1.
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3.2 Intrinsische Interferenz

Umgebung zu betrachteten, wird die Beeinflussung eines empfangen Sym-
bols durch die umliegenden untersucht. Dazu miissen die Matrizen in
Tabelle 3.1 entlang beider Achsen umgekehrt werden. Zusétzlich muss
beachtet werden, dass fiir ein Symbol auf einem Untertrager mit k gerade
aus Tabelle 3.1a die benachbarten Untertrager ungerade sind und daher
die Werte aus Tabelle 3.1b entnommen werden. Bezieht man nun noch
die Phasencodierung ein, d.h. senderseitig werden Terme bei n’ + i unge-
rade zusétzlich mit j gewichtet und empfiangerseitig nochmal die gesamte
Matrix mit ﬁf;w ergeben sich die Koeffizienten

&k:,n;i,n' = 5;7nqlk[n - n,]ﬂi,n’

= BB (1)) (Agg[ - k= i1+ h) [ (n-n")]. (3.10)

=Br,n,i,n’

Fiir den Fall hy[m] =1 lasst sich der Einfluss umgebender Symbole auf
eines bei n und k mit

Qk,n,in' = Bk,n,i,n’ Agg [_%(n - TL,), k- 7’] (311)

darstellen. Diese Koeffizienten ergeben sich durch Heruntertasten der
diskreten Ambiguity-Funktion Agy[7,v] und einem Phasenterm Sy 5 ; p-
Es gilt

(rein imagindr) , sonst

1 Fi = (i,n’
Ak,nyin! = { , fir (k,n) = (4,n") . (3.12)

Beispielhafte Werte fiir ein Mirabbasi-Martin-Filter mit & = 4 finden sich
in Tabelle 3.2: Fiir jedes Symbol am Empfinger ergibt sich neben dem
gesendeten Wert ein zusétzlicher, rein imaginérer Teil. Dieser wird auch
intrinsische Interferenz genannt und ist inhérent Teil jeder Ubertragung.

Ik,n = Z ék,n,i,n’xi,n’a (313)

(4,n")€Q n

dabei ist Qk, = {(Z,n")|(i,n') # (n,k)} die Menge aller umgebenden
Gitterpunkte, die wegen @y i # 0 Einfluss haben. Die intrinsische Inter-
ferenz ist eine FBMC-spezifische Inter-Symbol-Interferenz, als Konsequenz
der abgeschwéchten Orthogonalitatsbedingung (2.9). Ohne Kanaleinfluss,
d.h. fiir @ pin' = Qknine, 1St I, rein imagindr und somit orthogonal
zum iibertragenen Symbol.
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NS 4 -3 ) -1 0 1 +2 +3 +4
) 0 0.001; 0 0 0 0 0 £0.001; 0
“1 | £0.005] +0.043j F0.125j -0.206j +0.239j +0.206j F0.125] —0.043] +0.005;
+0 0  ¥0.067j 0  +0.564j +1.000  +0.564; 0  0.067j 0
+1 | £0.005j -0.043] F0.125] +0.206j +0.239j —0.206j *0.125j +0.043j +0.005;
+2 0 +0.001; 0 0 0 0 0 +0.001; 0

(a) Untertrdger mit k gerade

N 4 -3 ) -1 0 +1 +2 +3 +4
) 0 0.001; 0 0 0 0 0 20.001] 0
“1 | $0.005j -0.043] +0.125j +0.206j ¥0.239j —0.206j +0.125j +0.043j ¥0.005;
+0 0 70.067; 0  0.564j +1.000  +0.564; 0 %0.067; 0
+1 | ¥0.005] +0.043j +0.125j -0.206] F0.239j +0.206] +0.125] —0.043] F0.005;
+2 0 £0.001j 0 0 0 0 0  +0.001j 0

(b) Untertrager mit k ungerade

Tab. 3.2: Koeffizienten ay, ,, ; v aus Gleichung (3.11), mit denen die umgebenden Symbole auf eines bei n und k wirken (n
gerade bzw. ungerade) und zusammen die intrinsische Interferenz bilden.
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3.3 Zeit- und Frequenzverschiebung

Fiir die bisher vorgenommenen Interferenz-Untersuchungen wurde eine
Verschiebung der Abtastzeitpunkte ¢t = m/fs, m € Z zwischen Sender-
und Empfénger durch die Annahme einer idealisierten Synchronisation
vernachlissigt. Selbiges gilt fiir die Abweichung von der idealen Basis-
bandlage des Empfangssignals durch nicht identische Trégerfrequenzen
oder sonstige Einfliisse auf die Frequenzlage des iibertragenen Signals.

Tatséchlich verblieben auch nach einer erfolgreichen Synchronisation im
Allgemeinen Abweichungen in beiden Komponenten. Fiir eine Ubertragung
ohne Mehrwege und Rauschen kann

r[m] = s[m - 7a]e/?mva(mTa) (3.14)

angenommen wird. Dabei ist 7o die Abweichung in Zeitrichtung und va
die in Frequenzrichtung. Mit diesem Modell kénnen die entstehenden
Effekte isoliert betrachtet werden, wobei letztlich eine Mehrwegeiiber-
tragung mit der Impulsantwort h;[m] stets als Uberlagerung mehrerer
Signalkomponenten mit unterschiedlicher Amplitude, Phase und Verzoge-
rung interpretiert werden kann. Besonders letztere hat dabei identische
Wirkung wie ein Signal mit einer Zeitabweichung 7.

Zur Untersuchung einer solchen Zeitabweichung dient bei Eintrégersyste-
men das Augendiagramm [Kam04a, Kap. 8.1], bei dem der Verlauf von
Real- und Imaginérteil nach dem Empfangsfilter fir alle moglichen Sym-
boliibergénge jeweils auf den idealen Abtastzeitpunkt zentriert ibereinan-
dergelegt wird. Um diesen herum ergeben sich abhingig vom Ubergang
verschiedene Werte. Der Einfluss der umgebenden Symbole 14sst sich dabei
aus der Gesamtimpulsantwort des Systems entnehmen: Fiir 7o # 0 wird
diese nicht im Hauptmaximum abgetastet, welches die Amplitude des
gesendeten Symbols verringert. Fiir die umliegenden Abtastwerte werden
die Nullstellen verfehlt und ergibt sich ein nicht-verschwindender Anteil,
die Inter-Symbol-Interferenz (ISI).

Eine alternative Anschauung ergibt sich, wenn Zeit- und Frequenzabwei-
chung dem Sendefilter zugerechnet werden. Diese empfiangerzentrische
Anschauung &uflert sich in einer Verschiebung der Ambiguity-Funktion
relativ zum verwendeten Symbolgitter.

Agglm,v] = Agglm + A, v + 17 ] (3.15)
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3 Struktur und Eigenschaften von FBMC-Signalen

Fiir Mehrtrégersysteme kommen analog zu den oben beschriebenen Ef-
fekten Beitrdge von benachbarten Untertrdgern hinzu, Inter-Carrier-
Interferenz (ICI). Bei FBMC-Systemen im Speziellen muss dazu die re-
sultierende Verletzung der Symmetriebedingung (2.9) beachtet werden,
wodurch die Orthogonalitdt der Teilgitter mit rein reellen bzw. imagindren
Symbolen nicht mehr eingehalten wird.

Zusétzlich zu IST und ICI ergibt sich bei einer Frequenzverschiebung va + 0
eine Phasenverschiebung des Empfangssignals zu den Abtastzeitpunkten
n% und damit auch den Schitzungen der Symbole gemif} (3.14):

Fm = Re{ePma ) 4 o), (3.16)

wobei der Interferenzanteil fk,n aus Gleichung (3.13) nicht langer die
rein imagindre intrinsische Interferenz aus dem vorherigen Abschnitt,
sondern auch reellwertige Anteile der IST enthélt [FPTO08]. Selbst wenn
diese vernachléssigbar klein sind, kann durch den zusétzliche Phasenterm
eine Beeinflussung der Symbole &y, , durch die intrinsische Interferenz
erfolgen.

Eine dhnliche Auswirkung ergibt sich bei einer Verschiebung des Symbol-
takts um 7A # 0. Diese beeinflusst Symbole verschiedener Abtastzeitpunkte
grundsétzlich gleichermaflen. Das heifit die Koeffizienten, mit denen die
umgebenden Symbole in I, %.n €ingehen haben den gleichen Betrag [FPTO08].
GeméB der Verschiebungsregel der Fouriertransformation [BSMO05, Kap.
15.3.1.4] resultiert auch ein Zeitfehler in einer Phasenverschiebung der
Symbolschidtzungen — jedoch linear vom Untertrigerindex k abhéngig:

Biom = Re{6j27rTAk/IVIej27rVA(%n*TA)(xkyn + j’kn)} (3.17)

Die Konsequenzen sind denen einer Frequenzverschiebung entsprechend,
wobei hier auch bei sehr geringem |7 | besonders Symbole auf Untertragern
an den Réndern des genutzten Ubertragungsbandes beeinflusst werden.

Die beiden Phasenterme werden bei der Verwendung von verteilten Refe-
renzsymbolen einer der Analysefilterbank folgenden Kanalimpulsantwort-
schatzung erfasst, sieche Abschnitt 4.2.2. Damit werden sie effektiv dem
Ubertragungskanal zurechnet und im Rahmen der Entzerrung korrigiert.

Die reellwertigen Interferenzanteile in I &,n bleiben bei alleinigen Korrektur
der Phasenterme jedoch erhalten und beeinflussen die Symbolentschei-
dung. Dieser Einfluss kann mit dem Signal-zu-Interferenz-Verhéltnis (SIR)
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_— |Z/AM| =0
30 | - A M| =2.5%

SIR in dB

ITa /M|

Abb. 3.1: Mittleres Signal-zu-Interferenz-Verhéaltnis (SIR) bei Fehlern im Abtastzeit-
punkt 7A fir verschiedene Frequenzabweichungen va und Prototypfilter

quantifiziert werden:

SIR = B{a? .} [ B{Re{l\n)}?}, (3.18)

wobei unter Hinzunahme des Empféngerrauschens, das SIR eine untere
Schranke fiir das tatsédchliche mittlere Storleistungsverhéaltnis darstellt.

Abbildung 3.1 zeigt verschiedene SIR-Verldufe in Abhéngigkeit der Ab-
weichung vom idealen Abtastzeitpunkt. Dabei ist nur die Relation zur
Symboldauer T', im diskreten der Anzahl Abtastwerte pro Symbol M, von
Interesse. Auch ist der Verlauf fiir positive und negative Abweichungen
identisch, weswegen hier nur eine Halbachse dargestellt ist. Als Prototypen
fiir Sende- und Empfangsfilter werden ein Mirabbasi-Martin-Filter und ein
IOTA-Filter mit K =4 bzw. p = 1 verwendet. Neben dem Zeitfehler werden
jeweils verschiedene Abweichungen in Frequenzrichtung betrachtet.

Fiir den Fall va = 0, verschwindet die Interferenz im Ursprung und al-
le Kurven fallen erwartungsgemaf mit steigenden Abweichungen — es
entsteht immer mehr ISI. Bei einer gleichzeitigen Abweichung in Fre-
quenzrichtung wird das SIR besonders im Bereich geringer Zeitfehler
zusétzlich limitiert. Fiir grofiere 7a/M allerdings dominieren die Fehler
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Abb. 3.2: Mittleres Signal-zu-Interferenz-Verhéltnis (SIR) tiber der Frequenzabwei-
chung v fir verschiedene Fehler im Abtastzeitpunkt 74 und Prototypfilter

der Zeitabweichung und die Kurven konvergieren gegen die fiir va = 0. Sys-
teme mit Mirabbasi-Martin-Filtern weisen im Vergleich zu IOTA-Filtern
hier ein durchweg héheres SIR auf. Dieser Effekt kehrt sich fiir kleine
TA/M um, was auf eine hohere Robustheit der IOTA-Filter gegeniiber
Frequenzabweichungen hinweist und im Folgenden untersucht wird.

Abbildung 3.2 zeigt das SIR mit Fokus auf Frequenzabweichungen. Es
werden die gleichen Prototypfilter wie oben verwendet und verschiede-
ne 7a darstellt. Dabei zeigt sich grundsétzlich gleiches Verhalten wie
fiir Verschiebungen in Zeitrichtung, wobei auch hier nicht die absolute
Frequenzabweichung oder ihre Richtung mafigebend ist, sondern nur die
Relation zum Untertragerabstand F, im Diskreten 1/M. Fiir groflere
Abweichungen v zeigt das Mirabbasi-Martin-Filter eine hohere Empfind-
lichkeit. Dies ldsst sich mit dem Verlauf der Ambiguity-Funktionen aus
Abschnitt 2.3.2 und den damit verbundenen unterschiedlichen Verhéltnis-
sen aus Zeit- und Frequenz-Dispersion der beiden Filter begriinden.

Entscheidend ist dabei nicht nur die Konzentration der Pulsenergie in den
beiden Dimensionen, sondern damit verbunden auch der unterschiedliche
Anstieg der Funktion um die ausgenutzten Nullstellen herum. Zusétzlich
kann beim IOTA-Filter die Robustheit gegeniiber Zeit- und Frequenzab-
weichungen mit dem Parameter p beeinflusst werden und beispielsweise
an die Charakteristik der Synchronisationsverfahren angepasst werden.
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KAPITEL

Synchronisation in FBMC

4.1 Problemstellung

Ein Empfanger fir digitale Funksignale muss neben der eigentlichen De-
modulation und Decodierung der Daten eingehende Ubertragungen als
solche erkennen und den Einfluss des Ubertragungskanals kompensieren,
so dass die in Kapitel 2 diskutierten Annahmen zur Symbolorthogo-
nalitdt eingehalten werden kénnen. Dazu miissen im Allgemeinen der
Symboltakt und die Trager- frequenz- und -phasenabweichung aus dem
Empfangssignal geschétzt werden. Bei rahmenbasierter Kommunikation
ist zusétzlich eine Erkennung des Rahmentakts oder -anfangs erforderlich.
Unter Mehrwegeausbreitung ist im Allgemeinen auch eine Schitzung der
Kanalimpulsantwort notig, die im Zuge der Demodulation zur Entzerrung
des Signals benétigt wird [Skl01, Kap. 10].

Mit diesen Synchronisierungsinformationen kann das Empfangssignal in
die urspriingliche Basisbandlage gemischt und dem Demodulator entspre-
chend verzogert zugefiihrt werden, so dass die Abtastung im Symbol-
bzw. Halbsymboltakt im richtigen Raster erfolgt. Die Genauigkeit und
Robustheit der geschatzten Groen ist von grofler Wichtigkeit: Fehler am
Anfang der Empfangssignalverarbeitungskette konnen im weiteren Verlauf
nur begrenzt kompensiert werden und verhindern auch bei ansonsten
ausreichenden Signalstirken eine zuverlédssige Demodulation.

Zur Schétzung dieser Grofien kann zwischen Referenzsignal-gestiitzten und
blinden Verfahren unterschieden werden [Kam04b, Kap. 14]. Bei letzteren
werden meist statistische Signaleigenschaften ausgenutzt, die beispielsweise
durch redundante Signalanteile wie Pulsformer oder zyklischen Prafixen im
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ausgesendeten Signal vorhanden sind. Diese Vorgehensweise ist zwar sehr
effizient, bedingt aber auch, dass ein ausreichend langer Signalausschnitt
beobachtet werden kann, um eine statistisch relevante Aussage treffen und
somit eine hinreichend genaue Schétzung erhalten zu kénnen. Neben der
damit verbundenen Verzogerungen bei Weiterverarbeitung muss zuséatzlich
sichergestellt sein, dass die zu schitzenden Gréflen dabei hinreichend lange
konstant bleiben.

Bei den Referenzsignal-gestiitzten Schétzverfahren werden diese Nachteile
vermieden, indem bestimmte Signalkomponenten, meist eine festlegte
Menge an Symbolen, fiir die Ubertragung von Referenzsignalen reser-
viert werden. Deren Verlauf und Lage innerhalb eines Rahmens sind
am Empfanger bekannt und ermoglichen eine direktere Schitzung und
gegebenenfalls auch eine Nachfithrung zeitverdnderlicher Gréflen. Die
Verarbeitung ist dabei unabhéngig von den iibertragenen Daten, so dass
deren Einfluss nicht durch Mittelung unterdriickt werden muss. Die einge-
brachten Referenzsignale oder -symbole kénnen jedoch nicht mehr fiir die
Ubertragung von Daten verwendet werden, womit sich die Effizienz des
Systems reduziert. Im Vergleich zu blinden Verfahren Datenrate gegen
Verzogerung bei der Verarbeitung eingetauscht.

Bei Mehrtrigersystemen mit hoher spektraler Effizienz hat das Sende-
signal zunehmend rauschdhnlichen Charakter, so dass der Einsatz blinder
Schitzverfahren erschwert wird. OFDM-Ubertragungen stellen dabei eine
Ausnahme dar, da die Verwendung von zyklischen Préfixen vor den Symbo-
len eine erhebliche Redundanz darstellt, die wegen ihres deterministischen
Verlaufs vergleichsweise einfach zur Schéatzung von Synchronisierungs-
informationen genutzt werden kann [MPYNO09]. Bei FBMC werden die
Symbole mit maximaler Gitterdichte in der Zeit-Frequenz-Ebene plat-
ziert und iiberlappen nach der Pulsformung in beiden Dimensionen, so
dass hier keine vergleichbaren Signalstrukturen existieren. Das motiviert
den Einsatz der im Folgenden vorgestellten Referenzsignal-gestiitzten
Verfahren.

Im weiteren Verlauf dieses Kapitels werden zunéichst FBMC-spezifische Re-
ferenzsignale vorgestellt und anschlieend darauf aufbauende Methoden
zur Schétzung der Synchronisierungs- und Kanalinformationen unter-
sucht.
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4.2 Referenzsignale

Referenzsignale fiir Mehrtriagerverfahren lassen sich in zwei Kategorien
unterteilen: Trainings- oder Pilotsequenzen sind meist auf ein bestimmtes
Zeitintervall und Teilband begrenzte Signale, die auch unabhéngig vom
verwendeten Modulationsverfahren verarbeitet werden konnen. Im Gegen-
satz dazu stehen verteilte Pilotsymbole, die als einzelne, gleichméaBig tiber
das Symbolgitter verteilte Referenzen weitestgehend gemeinsam mit den
Datensymbolen verarbeitet werden.

4.2.1 Pilotsequenzen

Diese in vielen Systemen als Pria- oder Midambel ausgefiithrten Syn-
chronisationssignale kénnen unter anderem zur Schétzung von Symbol-
und Rahmentakt verwendet werden. Dazu wird ein Signal benétigt, das
auch unter Einfluss des Ubertragungskanals moglichst gut am Empfiinger
mittels Korrelation detektiert werden kann. Dabei diirfen die Datensym-
bole selbst nicht gestért werden. Bei linearen Ubertragungsverfahren wie
FBMC kann dies erreicht werden, indem die Pilotsequenz durch bestimmte
reservierte Sendesymbole x, ,, gebildet wird. Solange die Orthogonalitéts-
bedingung (2.7) eingehalten wird, miissen diese nicht aus dem fir die
Daten verwendeten Symbolalphabet sein.

Ziel ist die Erzeugung einer beliebigen Zeitfolge in einem abgegrenzten
Intervall des Sendesignals s[m]. Dazu muss eine geeignete Auswahl an
Sendesymbolen genau so gewéahlt werden, dass nach der Phasencodierung,
Pulsformung und Uberlagerung der Triger ein bestimmter Signalver-
lauf resultiert. Der Zusammenhang zwischen den dafiir zu wéhlenden
Sendesymbolen zj, , und dem resultierenden Sendesignal ist nach Glei-
chung (2.18):

N-1 oo
= Z Z T kOkm g[m ne< ]W
k=0 n=—o0
SHES ko) Y,
n=—00 =0

43



4 Synchronisation in FBMC

[Cuoi[gL] |
[Cul L] |
[Cani[gL] - |
S(M/Q,n) [m]
-5 —4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 Bo—n

Abb. 4.1: Uberlagerung der Zeitfolgen C,,[m], gewichtet mit dem Sendepuls g[m]
zum n-ten %—Segment des Sendesignals s(M/2:7) [m].

wobei C,,[m] die phasencodierten Sendesymbole nach einer inversen Fou-
riertransformation der Lidnge M darstellen und damit die Eingédnge der
Polyphasenfilterstruktur in Abbildung 2.9 bilden. Es gilt

Cp[m] = IDFT {ZnkBrn} = Colm +iM] (4.2)

fir alle i € Z.

Abbildung 4.1 zeigt die Entstehung des Sendesignals als Uberlagerung
aller Signale C,,[m], jeweils gewichtet mit dem entsprechend verzogerten
Sendepuls g[m]. Fiir einen bestimmten Verlauf von s[m] miissen ein
oder mehrere C),[m] so gewéhlt werden, dass sie den Einfluss von g[m]
jeweils kompensieren und zusammen in einem bestimmten Intervall die
Pilotsequenz z[m] bilden. Dabei kénnen nur solche C,[m] verwendet
werden, die Gleichung (4.2) erfiillen, da sonst die Orthogonalitit mit den
anderen Datensymbolen verletzt wird [CKCH16]. Welche Strukturen die
Grofien Cy,[m] dazu aufweisen miissen, wird im Folgenden diskutiert.

4.2.1.1 Entwurfsverfahren

Ausgehend von der Polyphasenstruktur aus Gleichung (2.19), kann der
n-te Abschnitt der Lange % des Sendesignals s(M/ 2’”)[m] als Uberlage-
rung aller durch die Gewichtung mit dem Sendepuls eingehenden C,,[m]
dargestellt werden. Abbildung 4.1 veranschaulicht diesen Zusammenhang
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fiir einen auf m e [-K %;K %) begrenzten Sendepuls mit K = 4. Fir
0<m< % gilt

S(M/Z’")[m]:s Zn+m] Z Chl

K-1 )
= Y Coulm—12]g[m-121]
I=—K
Kl (M/2,-1) M/2,-1
ct [m] g2 D[m). (4.3)
=—-K

Im Folgenden wird vereinfachend Cﬁl)[m] anstelle von C{M/* [m] und
g [m] anstatt gM/2D[m] geschrieben.

Um einen bestimmten Verlauf in s(*/2™)[m] zu erreichen, miissen ge-
eignete C,,[m] gefunden werden. Die Schwierigkeit hierbei sind die Ein-
schrankungen, die sich aus Gleichung (4.2) ergeben: C,[m] ist periodisch
mit der Periodenlange M, d.h. C’,(Ll)[m] = C’gﬂ)[m]. Weiter gilt Sog on =1
und Bag+1,2, = 7 und damit ist

M-1
0271 Z T2n, kﬁk QnWM
k=0
M/2-1 25 M/2-1 (2he1)
- m - - +1)m
= Z xZn,QkW]w +7 Z m2n,2k+1WM
k=0 k=0
M/2-1 M/2-1

—k R _k
Z x2n,2kWM/gl + Wi Z Ton,2k+1 WM/Z1
k=0 k=0

=IDFT {zon2k} JW IDFT {2on 2641}, (4.4)
R ——
=C5,[m] =C3,,[m]

wobei mit C, [m] und C9,,[m] der Einfluss der Symbole auf Untertragern
mit k gerade (,even“) bzw. ungerade (,,odd*) beschrieben wird. Dieser
ist zunéchst gleich, allerdings wird bei letzteren mit dem Term W™ die
Verschiebung um einen Untertriager erreicht.

Analog dazu ergeben sich diese Zusammenhénge fiir den anderen Fall, n
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ungerade. Insgesamt gilt

Ce[m]+ jW;"C2[m], fir n gerade

i = : 4.5
[m] {ijL [m] + W]\_/[mCO [mL fiir n ungerade ( )

n

Die Symbole z,, j, miissen stets reellwertig sein. Daher gilt fiir ¢ € Z [PM92,
Tab. 9.2]:
Celm]=Cr[m+ z%]

= €O [-m] = C* [ —m] (4.6)
Colm] = CS[m +i2]
= CO*[=m] = CO* [ — ] (4.7)

Beide Folgen sind periodisch mit der halben diskreten Symboldauer und
zudem noch konjugiert symmetrisch. Aus Gleichung (4.5) folgt, dass, wenn
nur entweder gerade oder ungerade Untertréger belegt werden,
l .
o+ [m] _ C7(L )l[m], fiir zog11,n =0 (4.8)
" —C’fl)[m], fir g, =0

gilt. Werden nur ungerade Untertriager belegt, wiederholt sich C,,[m] alle
M [2-Werte, allerdings wechselt mit jeder Wiederholung das Vorzeichen.

Um die Orthogonalitidt zu den umgebenden Datensymbolen zu gewéhrleis-
ten, miissen diese Bedingungen bei der Konstruktion einer Pilotsequenz
eingehalten werden. Zusammen mit Gleichung (4.3) ergeben sich geeig-
nete Co[m] und Co[m] als Losungen des resultierenden Gleichungssys-
tems [CKCH16]. Dabei zeigt sich, dass neben der Gewichtung mit dem
Sendepuls, vor allem die konjugierte Symmetrieanforderung die Verwen-
dung von mehreren verschieden wirkenden Sequenzen C[m] bzw. C2[m]
zur Konstruktion eines gewiinschten Zeitverlaufs bedingt. Im Folgenden
wird dies fiir Pilotsequenzen der Lingen % und M gezeigt.

4.2.1.2 Halbe Symboldauer

Ziel ist die Konstruktion einer Pilotsequenz z[m] € C der Léange % zZu
Beginn einer paketbasierten Ubertragung:

sM20 11 L 2], fir 0 <m < & (4.9)
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m
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5 BY7P)

Abb. 4.2: Uberlagerung der Zeitfolgen Co[m] und C1[m] mit dem Sendepuls g[m]
fiir eine Pilotsequenz z[m] bei s(M/2:0)[m].

Dazu reicht es allerdings nicht die Symbole xy ¢, also Cy[m], geeignet
zu wihlen. Die Kombination der Symmetriebedingungen (4.7) mit der
punktweisen Multiplikation mit dem Sendepuls geméaf Gleichung (4.3)
ermoglichen keine beliebig wihlbaren Zeitfolgen. Daher miissen Symbo-
le verschiedener Zeitindizes verwendet werden. Besonders geeignet sind
diejenigen, die iiber den Sendepuls den groften Einfluss auf s(M/ 270)[m]
haben [CKCH16]. Abbildung 4.2 veranschaulicht diesen Einfluss und
motiviert damit die Wahl von xj o und xy ;.

Nach Gleichung (4.3) gilt hier
! — _
2[m] 2 OV [m] ¢ [m] + OV [m] gV m]

+§;Cz(l)[m] g0 [m], (4.10)

=I1[m]
wobei I1[m] die Beitrage der folgenden Symbole beschreiben.
Fiir jeden zu konstruierenden Wert z[m] € C werden zwei frei wahlbare

Symbole zj, € R bendtigt. Damit reicht es sich hier jeweils auf die
geraden bzw. ungeraden Untertrager zu beschrianken. Werden nur gerade
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verwendet, folgt

2[m] 2 C§[m] ¢ [m] + jC5[m] ¢V m]
+ Wi CeIm] ¢ [m] - Wi C[m] gV m]
=Io[m]
+ I [m], (4.11)

mit Iy[m], den Beitrdgen der Symbole auf ungeraden Untertrigern. Abbil-
dung 4.3 zeigt eine Ubersicht der belegten Symbole und der resultierenden
Abhéngigkeiten.

Die Signalkomponenten Io[m] und I;[m] in sM/29[m] sind abhéingig
von den ibertragenen Daten, so dass die Differenz zum gewiinschten
Verlauf z[m] von C§[m] und C{[m] aufgebracht werden muss:

zZ[m] = z[m] - Iy[m] - 1 [m] (4.12)
= ¢ [m] C§[m] +jg=1 [m] C5[m] (4.13)

Nun muss noch konjugierte Symmetrie von C§[m] und C5[m] iiber die
Gleichung (4.7) sichergestellt werden. Dabei kann auch genutzt werden,
dass der Sendepuls g[m] nach Gleichung (2.9) nullphasig und reellwertig
ist, d.h. g[m] = g[-m]:

E[M-m] = g O -m] C§[ 4 -m] + jg V[ A -m] C5[ 4 -m]
F A —m] 2 gD [-m] C5* Y - m] - jg O [-m] C7*[Y -m]
29 [m Jco[ 1-39@ [m] C5[m] (4.14)

Aus den Gleichungen (4.13) und (4.14) lasst sich fiir 1 <m < % schlieBlich
das Gleichungssystem

9Pm] g V[m]\ (Cilm] Z[m]
-1 () Neepmy) s (4.15)
g 0m] —jg @ [m]) \Cilm]) \z*[5 -m]
bilden, aus dem eindeutige Losungen fiir C§[m] und C{[m] berechnet

werden kénnen [MWO02, S. 177]. Die Werte fiir C§[0] und C{[0] sind nach
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Untertrigerindex k

012345 10 15 20 25
Symbolindex n

Abb. 4.3: Ausschnitt der Sendesymbole xy, ,, eines Ubertragungsrahmens: in rot die
fir die Erzeugung der Pilotsequenz reservierten Symbole, in grau bzw.
dunkelgrau die als Io[m] bzw. I;[m] in die Berechnung der Pilotsymbole
eingehenden (fir K =4).

Gleichung (4.7) rein reell und aus Gleichung (4.13) folgt
C5[0] = Re{z[0]} / 910
C1[0] = Tm{z[0]} / g V(0] (4.16)

Die Pilotsymbole x2 , mit denen die Pilotsequenz z[m] erzeugt wird,
konnen schliefilich mit Gleichung (4.2) berechnet werden:

Tokn = ]T)rE'kl’{Cn[m]} (4.17)

Alternativ kénnen statt nur Symbole auf geraden Untertrdgern auch
die ungeraden genutzt werden. Damit vertauschen sich die Rollen der
in Abbildung 4.3 mit rot und dunkelgrau markierten Positionen. Aus
Gleichung (4.11) ergibt sich in diesem Fall

(g m] —g“)[m]).(c‘é’[m]) ( m) )
. (jg<-1>[m] g0 ) ) \extm)) \erpi-my) 4
fir 1 < m < M. Weiter gilt C3[0] = Im{2[0]}/¢(®[0] sowie C[0] =

5 -
Re{2[0]}/¢C"V[0], womit sich schlieBlich die Losungen fiir zog,1, wie
Gleichung (4.17) ergeben.

Insgesamt konnen nun beliebige Pilotsequenzen der Léinge % in das Sen-
designals s[m] eingefiigt werden, ohne die Ubertragung der Datensymbole
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zu beeintrachtigen. Da FBMC-Symbole stets iiberlappen, beeinflussen an-
dersherum die Datensymbole stets die Pilotsequenz, siche Gleichung (4.13).
Um einen gewiinschten Verlauf z[m] exakt zu erreichen, muss die Berech-
nung daher abhéngig von diesen mittels Z[m] erfolgen.

Bevor diese Abhéngigkeit und die Konsequenzen, wenn diese vernachléssigt
wird, weiter untersucht wird, folgt die Konstruktion von Pilotsequenzen
mit der vollen Symboldauer M.

4.2.1.3 Volle Symboldauer

Fiir eine Pilotsequenz z[m] der Linge M am Anfang einer paketbasierten
Ubertragung ist es zweckmifig die Konstruktion in zwei Abschnitte
der Lange % zu zerlegen. Damit kénnen die im vorherigen Abschnitt
aufgestellten Bedingungen fiir die beiden Abschnitte

SO0 ] 2 2[m),

M2 iz[%+m], fir 0<m < ¥ (4.19)
wiederverwendet werden. Allerdings beeinflusst jede Wahl von C),[m] fir
den einen Abschnitt den jeweils anderen, so dass dennoch eine gemeinsame
Losung fir beide Abschnitte benotigt wird.

Mit den gleichen Uberlegungen wie oben miissen auch hier Symbole zy, ,,
von verschiedenen Indizes n als Stiitzstellen verwendet werden. Fiir den
ersten Abschnitt konnen wie fiir die Gleichungen in (4.15) die geraden
Untertrager der ersten beiden Symbole, also C§[m] und C{[m], verwendet
werden. Fiir den zweiten werden in gleicher Weise die Symbole von un-
geraden Untertrigern, also C{[m] und C$[m] verwendet. Abbildung 4.4
zeigt den Aufbau des resultierenden Rahmens und der Positionen der
Pilotsymbole.

Abbildung 4.5 zeigt die Zusammenhénge der zu bestimmenden Zeitfolgen
mit dem Sendesignal. Daran erkennt man, dass besonders die Symbole
in C1[n] beide Abschnitte gleichermafen beeinflussen und die in Cy[m]
und C2[m] bendtigt werden um den unterschiedlichen Verlauf in den
beiden Abschnitten zu realisieren. Auch hier gilt wieder: Um M beliebige
komplexwertige Werte z[m] zu erzeugen werden 2M reellwertige Stiitz-
stellen aus xj , bendtigt. Abbildung 4.5 verdeutlicht weiter, dass die hier
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Untertragerindex k
N o= O =N

012345 10 15 20 25
Symbolindex n

Abb. 4.4: Ausschnitt der Sendesymbole xy, ,, eines Ubertragungsrahmens: in rot die
fur die Erzeugung der Pilotsequenz reservierten, in grau bzw. dunkelgrau
die Berechnung der Pilotsymbole eingehenden (fiir K = 4).

gewidhlten Symbolindizes die mit dem gréfiten Einfluss auf das Signal
s[m] fiir 0 <m < M darstellen.

Mit diesen Voriiberlegungen konnen analog zum Vorgehen fiir Pilotsequen-
zen der Linge % die folgenden Bedingungen aus den Gleichungen (4.3)

bis (4.8) abgeleitet werden. Fiir 0 <m < % gilt im ersten Abschnitt der
Pilotsequenz

Zm] = g©[m] (C5Im))
+g 0 m] (§C5Im] - Wi Cy[m])

+g 0 [m] (Wi Csm)) (4.20)
und fir den zweiten

Y +m] = gWm](C5im)
+ g Om](§C5Im] + Wi Cy[m])

+ gD m)( - jwicsiml), (4.21)

wobei Z[m] auch hier die Differenz zwischen dem gewiinschten Verlauf
und dem Einfluss der umgebenden Symbole darstellt.
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m
-1 0 1 2 3 M2

Abb. 4.5: Uberlagerung der mit dem Sendepuls g[m] gewichteten Zeitfolgen Co[m],
mit nur geraden Untertridgern, Cq[m], voll belegt, und Ca[m], mit nur
ungeraden Untertragern, zur Pilotsequenz z[m] fir 0 <m < M.
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Gesucht werden Symbole xaj 0, Tr,1 und zag41,2, die diese Bedingungen
erfiillen. Damit diese rein reellwertig sind, werden aus Gleichung (4.5)

zwel weitere Bedingungen abgeleitet. Insgesamt ergibt sich fiir 0 < m < %
das Gleichungssystem
g ggth Wit WP\ Cgim] z[m]
g =g W@ i@ [ Gl |2 - m]
g g W@ —wagtY L CRIm] [ ] 2[5+ m]
g —jgth Wyt —iWwymg©@ ) ACs[m]) \Z M - m]
(4.22)

Dabei wurde abkiirzend ¢(V anstatt g(l)[m] geschrieben.

Fiir m = 0 lassen sich die Bedingungen (4.20) und (4.21) getrennt nach
Real- und Imaginérteil aufstellen:

9@ —gtV\ (Cslm]\ [ Re
g® g ) \C7m] Re

gt g2 ' CS[m) ) Im (424)

9@ —g0 )\ esm] Im 2[Y +m] )’ '
womit dann Losungen fiir alle Werte von C§[m], C{[m], C{[m] und
C9[m] berechnet werden konnen. Mittels Gleichung (4.2) ergeben sich

daraus die gesuchten Symbole 2y 0, T2k,1, T2k+1,1 Und Tog41,2 um eine
beliebige Pilotsequenz der Lange M zu erzeugen.

A

—

A

vz 2
+
g
N —
=
[\]
&

]

IS3

[
[
[
[

A
g 3

Alternativ konnen in &hnlicher Weise auch andere Symbole aus xj
zur Erzeugung der Pilotsequenz verwendet werden. Die in [CKCH16]
vorgeschlagene Verwendung von C§[m], C§[m], C5[m] und C{[m] fihrt
allerdings nicht auf ein allgemein-losbares Gleichungssystem und ist daher
nur eingeschrankt anwendbar.

4.2.1.4 Datenabhingigkeit
In Gleichung (4.13) wird die Sequenz Z[m] als Differenz zwischen dem

gewlinschten Verlauf z[m] und den von umgebenden Symbolen im ange-
strebten Intervall enthaltenen Signalanteilen eingefithrt. Z[m] muss im
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z[m] V] Pilotsymbole | | FBMC-
N berechnen Modulator
Tk,n FBMC- §[m] C\S[m]
(nur Daten) Modulator N

Abb. 4.6: Schematisches Blockschaltbild der Erzeugung eines FBMC-Signals s[m]
mit Pilotsequenz z[m]. Die Pilotsymbole werden im entsprechenden Zeitin-
tervall so berechnet, dass sie die Differenz Z[m] zu den Signalanteilen der
zuvor modulierten Datensymbolen zj ,, ergeben.

Allgemeinen fiir jeden Rahmen neu berechnet werden und damit sind
auch die gesuchten Pilotsymbole abhingig von den umgebenden Daten-
symbolen.

Abbildung 4.6 zeigt ein schematisches Blockschaltbild dieses Zusammen-
hangs. Dabei stellen die Blocke ,,Pilotsymbole berechnen* und ,,FMBC-
Modulator* logische Schritte dar, die kombiniert deutlich vereinfacht
werden koénnen: Die fiir die Berechnung der Pilotsymbole verwendeten Se-
quenzen Cj,[m] kénnen gemaf Gleichung (4.1) direkt mit dem Sendepuls
gewichtet zu §[m] addiert werden.

Da hier alle Zusammenhénge linear sind, lédsst sich die Berechnung der
Pilotsymbole alternativ auch getrennt fiir beide eingehende Komponenten
durchfiihren: Setzt man beispielsweise in Gleichung (4.15) Z[m] = z[m]
ergeben sich als Losung diejenigen Symbole, die z[m] in Abwesenheit
umgebender Datensymbole erzeugen. Analog dazu ergeben sich fir zZ[m] =
3[m] diejenigen Symbole, die §[m] nachbilden und damit negiert auf
3[m] = 0 fithren.

So kénnen in Abbildung 4.6 eingehen Symbole zy, , auch die sich fiir den
Fall Z[m] = z[m] ergebenden Symbole enthalten. In diesem Fall wirken die
iibrigen Blécke nach dem Prinzip der Interferenzunterdriickung (IC), in-
dem die datenabhingigen Uberlagerungen, oder auch Interferenzen, in der
Pilotsequenz nachgebildet und ausgeloscht werden. Ohne dieses Vorgehen
miissen die Pilotsymbole nur einmalig berechnet werden und kénnen unab-
héngig in die zu ubertragenden Datensymbole eingefiigt werden. Das fiihrt
auf die Fragestellung der Notwendigkeit der Interferenzunterdriickung.
Unter Umstédnden kann diese Interferenz vernachlissigt werden, was sich
sich allerdings erst im Empfinger am Schitzer zeigt.
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Fir das Szenario aus Abschnitt 4.2.1.2 ldsst sich das Signal-zu-Inter-
ferenz-Verhéltnis der mittleren Leistung der Pilotsequenz z[m] und den
beiden Signalkomponenten Io[m] und I;[m] angeben. Unter der Annah-
me P, =1 gilt fiir unabhéngige identisch verteilte Datensymbole mit
E{zkn} = 0 und var{zy,} = 1/2 das Verhéaltnis zu den nachfolgenden
(n < 2) Datensymbolen zu

-1

SIR, = P = 1\24(22_: var{h[m]})

PI1 m=0

-1
2

A1 4 2
:]‘24( > Zvar{Cl(fl)[m]} |9(_l)[m]| )

m=0 [=2 ,
=M var{zkm}:%

_Mj2-1 , -1
:( > g[m]|)

m=-2M

In gleicher Weise gilt fiir das Verhéltnis zu denen auf ungeraden Untertra-
gern (n < 2)

-1
P, M/2-1
SIRo = =( > |g[m]|2)

Io m=—M/2

Beide Verhiltnisse sind abhéngig vom eingesetzten Sendepuls. Einige
Beispiele mit den in Abschnitt 2.3.2 vorgestellten Filtern zeigt Tabelle 4.1.
Dabei wird deutlich, dass der Einfluss von Iy[m] iiber alle betrachteten
Falle hinweg nur wenig schwankt. Allerdings verringert sich der Anteil von
I;[m] mit steigender Lokalisierung der Symbolenergie im Zeitbereich. Fiir
Mirabbasi-Martin-Filter erfolgt dies mit steigendem Uberlappungsfaktor
K, wohingegen IOTA-Filter unabhéngig von K iiber den Parameter o
des zugrundeliegenden Gaufipulses gesteuert werden. Um diesen Zusam-
menhang zu verdeutlichen, ist weiterhin die relative Pulsenergie F,, im
Intervall [—%; %) aufgefithrt: Je mehr Energie im Symbolintervall, desto
geringer die Uberlappung der Symbole, desto geringer der Einfluss von
I;.

Mit diesen Ergebnissen kénnen folgende Schliisse fiir die Datenabhéngig-
keit der Pilotsequenzberechnung gezogen werden:
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Prototyp Parameter SIRy SIR; Ey

K=3 3,23dB  16,09dB 0,95

Mirabbasi-Martin-Filter K=4 3,25dB  15,67dB 0,95
K=6 3,31dB  14,82dB 0,93

a=0.5 3,26dB 15,52dB 0,94

IOTA-Filter a=1.0 3,06dB 22,78dB 0,99
a=2.0 3,01dB 38,47dB 1,00

Tab. 4.1: Signal-zu-Interferenz-Verhaltnis der mittleren Leistung der Pilotsequenz
z[m] und den beiden Signalkomponenten Io[m] und I [m] fiir verschiedene
Sendepulse.

o Die nicht von den Pilotsymbolen belegten Untertrager in zj o und
xp1 bzw. xy 2 haben aufgrund der identischen Gewichtung mit g[m]
stets nicht-vernachldssigbaren Anteil, der die Schétzung am Emp-
fanger negativ beeinflussen kann. Wenn dennoch auf IC verzichtet
werden soll, kénnen diese Symbole alternativ mit Nullen belegt
werden, womit [o[m] verschwindet.

e Der Einfluss nachfolgender Datensymbole I1[m] ist bei geeignetem
Sendepuls deutlich geringer als Ip[m] und kann deshalb grundsétz-
lich einfacher vernachlissigt werden. Ob dies gerechtfertigt ist, wird
in Abschnitt 4.3 untersucht.

Es ist also prinzipiell moglich den Berechnungsaufwand fiir die Interfe-
renzunterdriickung einzusparen, teilweise unter Verringerung der Ubertra-
gungseffizienz.

4.2.2 Verteilte Piloten

Verteilte Piloten stellen die zweite Klasse an Referenzsignalen zur Un-
terstlitzung der Synchronisation am Empfénger dar. Anders die Refe-
renzsymbole, die zur Erzeugung eines bestimmten, gut detektierbaren
Abschnitts des Sendesignals dienen, werden verteilte Piloten eingesetzt,
um die Auswirkung des Ubertragungskanals an verschiedenen Positionen
eines Ubertragungsrahmens beobachten zu kénnen. Besonders effizient
kann das realisiert werden, wenn sie am Empfénger gemeinsam mit den
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zu schitzenden Datensymbolen verarbeitet werden konnen [Kam04b, Kap.
16.3].

Fir Mehrtriagerverfahren bietet es sich daher an verteilt tiber den ganzen
Ubertragungsrahmen einzelne Symbole in Zeit- und Untertrigerrichtung
in einem festen Gitter (k,n) € Q®) als Referenzsymbole zu reservieren
und mit bekannten Werten zu belegen. Am Empfinger wird aus der
Abweichung zum erwarteten Wert dieser Symbole eine Schétzung der
momentanen Kanaliibertragungsfunktion gewonnen [HMCKO05, Kap. 14].
Dabei werden neben dem Empfangerrauschen nicht nur Einfliisse der Mehr-
wegeausbreitung, sondern auch nach der Synchronisation verbleibende
Abweichungen des Symboltakts und Tragerfrequenz erfasst.

4.2.2.1 Entwurfsverfahren

Allein mit den bei FBMC verwendeten reellwertigen Symbolen ist eine Ver-
messung des Kanalverhaltens {iber einen Rahmen hinweg schwer moglich.
Stattdessen ist es sinnvoll die komplexwertigen Ausgénge der Analysefil-
terbank zu verwenden. Diese ermdglichen es, neben Amplitudeneinfliissen
auch Verdnderungen der Phase durch den Kanal zu schétzen.

Ausgehend von Gleichungen (3.4) und (3.11) lassen sich die phasen-
decodierten Analysefilterbankausgéinge :U,(:L mit

[e)

M-1
B = Btk = Y Y Gk Tia + (0] (4.25)

i=0 n'=—oc0

beschreiben. Unter der Annahme, dass die Linge der Kanalimpulsantwort
deutlich kiirzer als die Symboldauer und dabei auch n&herungsweise
konstant ist, gilt

ék,n,i,n’ i Hk,nak,n,i,n’y (426)

womit sich aus (4.25) ein direkter Zusammenhang mit den Werten Hy, ,,
der Kanaliibertragungsfunktion ergibt [JLRO3]:

8 = Hyy (2 + Tim) + miln] (4.27)

Allerdings enthalten diese stets intrinsische Interferenz: Der erwartete

(p)
k

Wert eines Pilotsymbols x,”’ kann nur unter Kenntnis der in Umgebung
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Abb. 4.7: Ausschnitt der Sendesymbole xy, ,, eines Ubertragungsrahmens: in rot die
fiir Piloten reservierten Symbole, in dunkel rot die zugehérigen Hilfspiloten
und in dunkelgrau die Symbole fiir die Erzeugung der Praambel

Q. p, ibertragen Datensymbole bestimmt werden. Eine erstmals von J. P.
Javaudin vorgeschlagenen Losung dieses Problems besteht in der lokalen
Unterdriickung von I, mit Hilfe eines Hilfspiloten [JLRO3].

Dabei wird zu jedem Pilotsymbol x,(cp T)l ein weiteres Symbol in der Um-

gebung reserviert und am Sender so 7gewéih1t, dass Iy, am Empfanger
verschwindet. Ahnlich wie in Abschnitt 4.2.1 sollte dazu eine Position aus
Qp, » mit moglichst grofem Einfluss gewahlt werden. Gemafi Tabelle 3.2
sind daher die in Zeitrichtung direkt benachbarten Symbole besonders
geeignet. Wird beispielsweise das nachfolgende Symbol gewéhlt, so ergibt
sich die in Abbildung 4.7 dargestellte Rahmenstruktur, wobei hier ein

rautenférmiges Gitter fiir die Piloten verwendet wurde.
Der Beitrag des Hilfspiloten m,(chv)l 41 zur intrinsischen Interferenz ist nach

Gleichung (3.13)

(h
Ik,n = Qk,n+1,i,n’ xk,'r)b-%—l + Z Qk,n,i,n'Tin’ (428)
(4,n")eQp n \{(k,n+1)}

.. !
Fiir Iy, ,, = 0 muss

(h) 2 (i,n)eQ o\ (k,n41) ) Okni o Tin/
T = -
k,n+1

(4.29)

Ak n+1,i,n’

gewéahlt werden.

58



4.2 Referenzsignale

Insgesamt werden vollig analog zu Verfahren wie OFDM pro komplexwer-
tigem Hy, ,, zwei reellwertige Referenzsymbole eingesetzt. Der Unterschied
besteht allerdings darin, dass bei FBMC senderseitig zusétzlicher Aufwand
zu Berechnung benétigt wird.

4.2.2.2 Erweiterungen

Bei der Auswertung der so entworfenen verteilten Piloten miissen stets die
dabei getroffenen Annahmen fiir das jeweilige Einsatzszenerio tiberpriift
werden. Gegebenenfalls kann der Einsatz von Erweiterungen des vorge-
stellten Verfahrens sinnvoll sein. Kann beispielsweise die Nédherung (4.26)
nicht gut eingehalten werden, ist die Verwendung zusétzlicher Hilfspiloten
fiir eine effektivere Unterdriickung von I , denkbar. Dieses Vorgehen
verringert jedoch die Effizienz der Ubertragung.

Alternativ kann die potentiell entstehende IST auch am Empfinger behan-
delt werden. Dort sind allerdings die umgebenden Datensymbole zunachst
unbekannt. In diesem Fall kann die Losung von Gleichung (4.27) durch
iterative Verarbeitung gefunden werden [LLS09]. Nach dem Prinzip eines
Entzerrers mit Entscheidungsriickkoppelung [Kam04b, Kap. 12.3] wird die
trotz des Hilfspiloten auftretende ISI am Pilotsymbol aus den umgebenden
Datensymbolen nachgebildet und unterdriickt. Anschliefend kann der
gesuchte Kanalkoeffizient bestimmt werden.

Die Effektivitdt dieses Vorgehens kann weiter verbessert werden, wenn
jeder Hilfspilot zusammen mit dem vor dem Pilotsymbol liegenden Daten-
symbol iiber beide Positionen gespreizt iibertragen wird [ZVS14]. Obwohl
dadurch mehr Symbolpositionen Referenzsignale beinhalten, bleibt die
Ubertragungseffizienz unveréindert. In Abbildung 4.7 gruppieren sich die
neuen Hilfspiloten jeweils vor und nach den Pilotsymbolen. Das tiber beide
Positionen verteilt gesendete Datensymbol sei m,gdi Es gilt
ol =5 ( mh -

2 = (=2 - ), (4.30)

kn+l — 2 _Ik,n k,n+1

wobei zur Berechnung der a:,(chr)l ., im Zahler von Gleichung (4.29) der

Beitrag der jeweils anderen Position ignoriert wird. Am Empfinger kann
x,(fdgl aus der Differenz z,ihn)_l - :z:,(chn)Jrl gewonnen werden und damit die
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Fehler der anfinglichen Annahme (4.26) iterativ unter Verwendung von
Gleichung (3.10) verbessert werden [ZVS14].

4.3 Symbol- und
Rahmentaktriickgewinnung

Mit den im vorherigen Abschnitt beschriebenen Entwurfsverfahren fiir Pi-
lotsequenzen und verteilte Piloten fiir FBMC-Signale kdnnen Rahmen mit
geeigneten Referenzsignalen iibertragen und am Empfinger zur Detektion
von Rahmen und Riickgewinnung des Symboltakts verwendet werden.
Als Beispiel einer solchen Pilotsequenz fiir FBMC-Systeme werden die in
modernen Mobilfunksystemen nach 3GPP Long Term Evolution (LTE)
eingesetzten Zadoff-Chu (ZC)-Sequenzen betrachtet. Diese werden sowohl
im Down- als auch im Uplink [SBT11, Kap. 7.2 und 15.2] eingesetzt um
am Empfénger Symbol- und Rahmentakt sowie Tragerfrequenzabweichung
zu schétzen.

4.3.0.1 Zadoff-Chu-Sequenzen

Zadoff-Chu (ZC)-Sequenzen sind komplexwertige Folgen, die sich durch
eine konstante Amplitude und einen giinstigen Verlauf der Autokorrelati-
onsfunktion auszeichnen [Chu72, Pop92]. Sie sind definiert durch

" exp (—jQWUW) , fiir Lyc ungerade
7Cy,.[m] = ( o m?[2me ) , (4.31)
exp —jZWUﬁ) , fir Lyc gerade
fir 0 <m < Lyc mit we {0,1,...,Lzc—1} und ¢ € N, wobei im Folgenden

q = 0 gesetzt wird. ZC-Sequenzen gehoren zu den Constant Amplitude Zero
Autocorrelation (CAZAC)-Folgen. Wahrend die zyklische Autokorrelation
fiir Werte auflerhalb von 7 = 0 verschwindet, ergibt sich fiir eine azyklische
Autokorrelationsfunktion in Abbildung 4.8 dargestellte Verlauf. Durch eine
geeignete Wahl der Parameter v und Lzc kann eine Familie solcher Folgen
mit sehr geringen maximalen Kreuzkorrelationen gebildet werden.

In LTE-Uplink-Signalen variieren die Parameter mit der Anzahl verwen-
deter Untertréger; im LTE-Downlink wird eine ZC-Sequenz als Primary
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Abb. 4.8: Betrag der azyklischen Autokorrelationsfunktion ¢..[7] der ZC-Sequenz
z[m] = ZCE[m]

Synchronization Sequence (PSCH) mit den Parametern Lyzc = 63 und
u € {25,29,-29} verwendet. Um eine gute initiale Kanalschitzung zu
erhalten, wird die Sequenz direkt auf die zugewiesenen Pilotsymbole
Zk,n gegeben. Trotz der ausgelassenen Rand- und Nulltrager weist das
resultierende Zeitsignal die angestrebten Korrelationseigenschaften néhe-
rungsweise auf [SBT11, Kap. 7.2.2].

Fiir FBMC-Ubertragungen ist eine solche direkte Zuweisung nicht moglich,
da Real- und Imaginérteil nicht gleichzeitig iibertragen werden. Auflerdem
beeinflusst die zu einer OFDM-Modulation zusétzlich ausgefithrte Puls-
formung das resultierende Zeitsignal erheblich, so dass die angestrebten
Signaleigenschaften nicht mehr direkt erreicht werden kénnen. Mit den
im vorherigen Abschnitten diskutierenden Methoden kann ein identisches
Zeitsignal erzeugt werden. Jedoch resultiert dieses in anderen Werten
fiir die Pilotsymbole x ,,, deren Amplituden im Allgemeinen nicht mehr
identisch sind.

Das hat lediglich zur Folge, dass eine Schiatzung der Kanalimpulsantwort
am Empfinger nicht auf Basis der Analysefilterbankausginge erfolgt:
Ziel der beschriebenen Methoden ist es den Einfluss der Pulsformung
lokal zu eliminieren und damit einen bestimmen Zeitverlauf zu erzeugen.
Genau dieser muss am Empfanger separat behandelt werden. Fiir die
Schitzung der Kanalimpulsantwort mit einer DFT-Operation wie sie auch
bei LTE-Signalen verwendet wird [SBT11, Kap. 7].

Dariiber hinaus kann auch die Lénge der verwendeten ZC-Sequenz Ly
soweit verringert werden, dass die Pilotsequenz z[m] mehr als eine Pe-
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riode ZCj _[m] enthélt. Damit ergibt sich analog zu dem bei OFDM-
Ubertragungen eingesetzten Schutzintervallen ein zyklisches Priifix, womit
das Signal am Empfanger prinzipiell wie der PSCH verarbeitet werden
kann.

4.3.1 Schatzverfahren

Verwendet man eine Zadoff-Chu-Sequenz als Pilotsequenz mit dem Ent-
wurfsverfahren aus Abschnitt 4.2.1.2, so ergibt sich ein Zeitsignal mit
genau dieser Sequenz unmittelbar nach dem Aufklingen des Filters. Um
daraus am Empfanger Synchronisationsinformationen zu erhalten, kon-
nen die von LTE-Systemen bekannten Verfahren [GKM12, DKJ15] direkt
angewandt werden.

Abbildung 4.9 zeigt beispielhaft den Betragsverlauf |s[m]| eines FBMC-
Rahmens. Es werden M = 128 Untertriger, ein Mirabbasi-Martin-Filter
mit K =4 und 2-PAM fiir die zufilligen Datensymbole eingesetzt. Als
Pilotsequenz wird die des PSCH allerdings, zur einfacheren Visualisie-
rung, im Zeitbereich verwendet. Es gilt z[m] = ZCgy[m]. Dabei werden
mehrere, im vorherigen Abschnitt besprochene Aspekte beleuchtet: Der
Signalverlauf ist bei Verwendung der Interferenzunterdriickung (Mode 0)
wie erwartet in s(°)[m] konstant und folgt dem der ZC-Sequenz. Ohne
IC (Mode 2) hingegen ist dieser stark gestort. Werden die Symbole auf
ungeraden Untertrigern zu Null gesetzt (Mode 1), ldsst sich ein eher
geringer Einfluss der folgenden Datensymbole erkennen — wie in Tabel-
le 4.1 gezeigt. Letztlich ist noch der Root Mean Square (RMS)-Verlauf des
Sendesignals dargestellt. Durch die Einbringung einer deterministischen
Pilotsequenz weicht der Verlauf in der Umgebung dieser vom ansonsten
erwarteten Wert ab. Dies ist auch darin begriindet, dass die fiir die Erzeu-
gung der Pilotsequenz berechneten Symbole nicht auf das Symbolalphabet
der Daten begrenzt sind.

Um in einem solchen Signal den Rahmenbeginn zu detektieren kann die
nicht-kohérente Kreuzkorrelation des empfangenen Signals r[m] und der
gesuchten Pilotsequenz z[m] mit der Lange L,

orz[T] = ZZ_: r[m+7]z*[m] (4.32)
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Abb. 4.9: Betragsverlauf eines FBMC-Sendesignals mit M = 128 Untertragern, ein
Mirabbasi-Martin-Filter mit K = 4, zufélligen 2-PAM modulierten Daten
und z[m] = ZC25[m] fiir verschiedene Modi: einmal ohne Interferenzunter-
driickung (IC) (Mode 2), teilweiser Interferenzvermeidung durch Nullsetzen
unbelegter Untertriager (Mode 1) und voller IC (Mode 0).

verwendet werden. Gesucht ist die Verzogerung 7 = 7a, flir die das be-
trachtete Intervall [7;7 + L,) die gesendete Pilotsequenz enthélt und sich
damit ein lokales Betragsmaximum ergibt. Da an dieser noch keinerlei
Information iiber das Empfangssignal bekannt sind, ist es sinnvoll mit
Hilfe der Energien der verwendeten Signalausschnitte

L.-1 )
E. = | 2[m/]| (4.33)
m’=0
L.-1
Em]= > |r[m+m/]] (4.34)
m’=0
die normierte Kreuzkorrelationsfunktion
1 .
———— 7] fur & [7]>0
957"2[7'] = v E:6.[7] 4 [ ] [ ] (435)
0 , sonst

zu verwenden, fir die |§,.[7]] < 1 gilt [PM92, Kap. 2.6] und sich daher
gut als Metrik fiir die Ahnlichkeit des Signals im betrachteten Intervall
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Abb. 4.10: Betrag der normierten Kreuzkorrelationsfunktion fiir das Empfangssignal

r[m] = z[m]

[7;7 + L.) mit der Pilotsequenz verwenden lasst. Durch den begrenzten
Wertebereich kann mit einer Schwellwertentscheidung der Beginn eines
Rahmens bestimmt und daraus der Takt der folgenden Datensymbole
abgeleitet werden. Uberschreitet |(,.,[7]| fiir einen einzelnen Wert 7 = 7o
eine bestimmte Schwelle ¥, , so wird der vorliegende Signalausschnitt
als Pilotsequenz interpretiert. Damit kann das empfangene Signal so
ausgerichtet werden, dass die Analysefilterbank in richtigen Symboltakt
abtastet.

Fiir den Fall r[m] = s[m] = z[m] ist der Betragsverlauf dieser Metrik
in Abbildung 4.10 gezeigt. Es ergibt sich die Autokorrelationsfunktion
der Pilotsequenz mit einem einzelnen, stark ausgepriagten Maximum bei
7 =7a = 0. Zum Rand der Sequenz hin, bei 7 = i% zeigen sich Randeffekte
der normierten Korrelation: Es gehen nur wenige Werte in die Berechnung
ein, so dass es durch die Normierung zu den typischen Uberhéhungen und
damit der Abweichung zum in Abbildung 4.8 gezeigten Verlauf kommt.

Betrachtet man allerdings den Verlauf fiir einen tatsichlich Ubertragungs-
rahmen aus Abbildung 4.11 verschwinden diese Effekte, da &.[m] wegen
der Datensymbole zum Rand der Pilotsequenz nicht wesentlich abféllt.
Eine weitere Verbesserung ergibt sich, wenn die Pilotsequenz nicht am
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Abb. 4.11: Betrag der normierten Kreuzkorrelationsfunktion fiir das Empfangssignal
r[m] = s{m-7a] mit 7o = 0 und dem Sendesignal s[m] aus Abbildung 4.9
fiir verschiedene Modi der IC

Anfang des Rahmen gesendet wird, sondern dhnlich wie im LTE-Downlink
zunéchst einige Datensymbole vorangestellt werden [SBT11, Kap. 7.2].

Anhand von Abbildung 4.11 lassen sich auch die Auswirkungen der ver-
schiedenen Strategien zur Interferenzunterdriickung (IC) studieren: An
der Stelle 7 = 0 ergibt sich ohne IC (Mode 2) ein deutlich geringerer Wert,
wahrend die Einbuflen im Mode 1 vergleichsweise gering gegeniiber dem
idealen Wert oder dem mit IC (Mode 0). Diese Beobachtungen Unter-
stiitzen die Diskussion aus Abschnitt 4.2.1.4: Mode 1 stellt einen guten
Kompromiss zwischen Berechnungsaufwand und Ubertragungseffizienz
dar.

Unabhéngig vom IC-Mode ergeben sich im Verlauf der Korrelationsfunk-
tion signifikante Nebenmaxima an den Stellen 7 = i%. Diese lassen
sich auf die zur Erzeugung der Sequenz verwendete Pulsform und die
Symmetrieeigenschaften der zum Entwurf eingesetzten Zeitfolgen C,,[m]
zuriickfithren. Diese erzeugen auch in s(*')[m] der Pilotsequenz z[m] dhn-
liche Signalkomponenten. Die Uberhohung des Wertes bei 7 = —% ist auf
die oben beschriebenen Randeffekte der Normierung zuriickzufiihren und

verschwindet, wenn die Pilotsequenz nicht direkt am Anfang des Rahmens
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platziert wird. In diesem Fall veréndert sich &.[m] in der Umgebung nur
geringfiigig.

Um diese Nebenmaxima zu vermeiden kann eine Pilotsequenz der Linge
L, = M verwendet werden. Wie in Abschnitt 4.2.1.3 beschrieben miissen
dafiir mehr Symbole mit Piloten belegt werden. Das schliefit hier sowohl
gerade als auch ungerade Untertriager ein, wodurch die stérenden periodi-
schen Anteile nach der Pulsformung keinen signifikanten Einfluss mehr
auf die Korrelationsfunktion haben. Ein exemplarischer Verlauf sowie
das Verhalten dieser Form der Pilotsequenz wird im néchsten Abschnitt
behandelt.

4.3.2 Kanaleinfliisse

Um die Leistungsfahigkeit der beschriebenen Symbol- und Rahmentak-
triickgewinnung am Empfanger zu untersuchen, wird nun der Einfluss
des Empfiangerrauschens, Kandlen mit Mehrwegeausbreitung und der
Tragerfrequenzabweichung betrachtet. Fiir die weitere Untersuchung wird
2[m] = ZC13,[m] bei M = 128 Untertriigern verwendet. Die Pilotsequenz
wird im Mode 1 in den Abschnitten s(2)[m] und s®[m], d.h. eine Sym-
boldauer nach dem Beginn des Rahmens mit der selben mittleren Leistung
P, =E&,/L, = 1 eingefiigt. Fiir 7o = 0 wird in diesem Szenario ein gut
ausgeprigtes Maximum in |@,,[7]| an der Stelle 7 = M erwartet.

Ein exemplarischer Verlauf ist in Abbildung 4.12 gezeigt. Ebenfalls dar-
gestellt ist der mittels 1000 unabhéngigen Wiederholungen bestimmte
Mittelwert des Betragsverlaufs. Auflerhalb von 7= M ergibt sich hierfiir
einem mittlerer von Wert M~'/2 ~ 0,09. Man beachte, dass dieser im
Erwartungswert jedoch verschwindet, ersichtlich am Betragsverlauf der
Mittelung ohne vorherige Betragsbildung.

Als Empfangssignalmodell wird
rlm]l=" > s[m—mpy—7alh[ms] +n[m], (4.36)

mit n[m] ~ CN (0;0,27) wie in Abschnitt 2.2.2 beschrieben verwendet.
Dabei wird von einer normierten Kanalimpulsantwort h[m] ausgegangen,
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Abb. 4.12: Betrag der normierten Autokorrelationsfolge fiir das Empfangssignal
r[m] = s[m] + n[m] mit einer Pilotsequenz der Lange M (hier M = 128)
und bei einem SNR von 6 dB.

so dass

E{Eml) = S hma)Pe. +o?L. = (P+o®)L. (437

mp=—00

innerhalb eines Ubertragungsrahmens gilt und sich fiir das Signal-zu-
Rausch-Verhaltnis SNR = P /a =0, 2 ergibt.

Die Robustheit der Kreuzkorrelation bei verschiedenen Empfangssignal-
stiarken ldsst sich hier mit af, oder dem SNR steuern. Je schwécher das
empfangene Signal, desto stiarker der Einfluss des Rauschens n[m]. Fiir
einen Ubertragungskanal mit einem einzelnen dominanten Pfad h[0],
folgt

E{|rzlTall} =

Eflpe[rall®} | (1 N 1)_1 (4.38)

E{E:[m]} SNR

Abbildung 4.13 zeigt den Wert des gesuchten Maximalwerts der nor-
mierten Kreuzkorrelationsfunktion fiir verschieden starkes Rauschen und
h[m] = 8o, m. Dazu wurden 1000 Wiederholungen mit unabhéngigen Rea-
lisierungen des Rauschens und der {ibertragenen Daten verwendet. Bei
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Abb. 4.13: Betragsmaximum und Eindeutigkeitsabstand der normierten Kreuzkorre-
lationsfunktion unter Rauscheinfluss mit h[m] = §g,m

hohem SNR entspricht das Korrelationsergebnis der Pilotsequenzenergie
und es ergibt sich maximale Ahnlichkeit. Mit steigendem Einfluss des
Rauschens, das im Mittel nicht von Korrelation erfasst wird, ergibt sich
nach der Normierung ein immer geringerer Wert geméafl der Abschét-
zung (4.38).

Als Maf fiir die Robustheit der korrekten Maximalwertdetektion wird
zusétzlich der Eindeutigkeitsabstand betrachtet, definiert als die Diffe-
renz des gesuchten Hauptmaximums |@;,.[7a + M ]| und dem stirksten
Nebenmaximum. Abbildung 4.13 zeigt den Verlauf des mittlere Eindeu-
tigkeitsabstands sowie den des 1%-Quantils. Das ist derjenige Abstand,
der in 99% aller Fille mindestens erreicht wurde [JW02, Kap. 5.1].

Geht man nun von einem Ubertragungskanal mit mehreren diskreten
Pfaden aus, so ergibt sich ausgehend von Gleichung (4.36)

o7l =| X bl - ulr-mammileenlrll (439
< i::_ |h[mn]] - |@s=[T = Ta —mp]| + |en=[7]], (4.40)
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Abb. 4.14: Betrag der normierten Autokorrelationsfolge fiir das Empfangssignal aus
Gleichung (4.36), bei einem SNR von 6 dB und Mehrwegausbreitung mit
vier diskreten Pfaden

wobei Gleichheit angenommen werden kann, wenn ¢, [7] » dg » bzw. hier
Onm,r gilt. Im Vergleich zum oben betrachteten Fall h[m] = g, ergeben
sich mehrere Maxima, die die unterschiedlich verzogert am Empfinger
eintreffenden Signalanteile auflosen, allerdings entsprechend geringeren
Betrag aufweisen. Bei Verwendung eines Schwellwert-basierten Detektors
wird dabei der erste signifikante Pfad als h[0] erkannt, wodurch eventuell

frither eingetroffene schwichere Komponenten den akausalen Teil von
h[m] bilden.

Geht man davon aus, dass h[0] stets der betragsméaBig starkste Pfad ist,
gelten fir diesen die oben untersuchten Limitierungen durch das Empfén-
gerrauschen. Allerdings verringert sich der zu erwartende Maximalwert
durch die Skalierung mit |h[0]| < 1. Abbildung 4.14 zeigt diese Effekte,
wobei wie in Abbildung 4.14 vorgegangen wurde, jedoch unter Verwen-
dung einer Kanalimpulsantwort mit |h[0]] = 4/5, |R[8]| = 2/5, |h[12]| = 2/5,
|h[16]] = 1/5 und null sonst. Aus den dargestellten Kurven zeigt sich, dass
der mittlere Eindeutigkeitsabstand unter Mehrwegausbreitung zusétzlich
durch die Betragsdifferenz zum néchst-starkeren Pfad beschriankt wird.

FEin &hnliches Verhalten kann beobachtet werden, wenn das empfangene

69



4 Synchronisation in FBMC

Signal nicht die gleiche Frequenzlage wie das gesendete aufweist. Dieser
Aspekt wird im Folgenden néher betrachtet.

4.4 Schitzer fiir die
Tragerfrequenzabweichung

Abweichungen von der erwiinschten bzw. erwarteten Mittenfrequenz des
Empfangssignals resultieren in einem frequenzverschobenem Basisband-
signal r[m]. Nach der Analysefilterbank ergeben sich dabei die in Ab-
schnitt 3.3 gezeigten Phasenfehler und zusétzlich ISI. Diese kdnnen teil-
weise im Rahmen der Entzerrung behandelt werden; einfacher ist es
jedoch die Interferenz zu vermeiden, indem vorher die Abweichung aus
den Referenzsignalen geschétzt und korrigiert wird.

Fiir die gesuchte Frequenzabweichung wird das Modell

va = (viro + vrro ) F (4.41)

verwendet, wobei der Integer Frequency Offset (IFO) dem ganzzahligen
Anteil der Tragerfrequenzabweichung bezogen auf den Untertriagerab-
stand F' = 1/M entspricht. Es gilt vipo € Z. Der Fractional Frequency
Offset (FFO) enthilt die verbleibende nicht-ganzzahlige Abweichung;
VFFO € [—% ; %) Diese Unterteilung motiviert sich durch die Tatsache,
dass der IFO keine ISI bei der Empfangsfilterung und Abtastung erzeugt
und ein so verschobenes Signal lediglich die Zuweisung der Untertréger-
indizes verschiebt. Dies kann nach der Analysefilterbank beispielsweise
durch Korrelation mit den bekannten Symbolen der Pilotsequenz in Un-
tertragerrichtung detektiert und korrigiert werden.

Somit reicht es prinzipiell aus, nur den FFO vor der Analysefilterbank zu
schitzen und das Signal damit auf das Symbolgitter auszurichten. Diese
Eigenschaft ermdoglicht den Einsatz von Verfahren mit einem geringeren
Eindeutigkeitsbereich als die maximal zu erwartende Trégerfrequenzab-
weichung.
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Abb. 4.15: Betrag der Autokorrelationsfunktion ¢! [7] der ZC-Sequenz z[m] =
ZC23[m] nach einer DFT der Linge 512

4.4.1 Direkte Korrelation

Ziel ist es, die Frequenzabweichung v direkt aus der Pilotsequenz fir die
Symbol- und Rahmentaktriickgewinnung zu schétzen. Dabei kann eine
Eigenschaft der ZC-Sequenzen ausgenutzt werden, die es erlaubt genau
wie im vorherigen Abschnitt gezeigt vorzugehen: Fiir geeignete Parame-
ter u und Lzc bleibt die CAZAC-Eigenschaft der Sequenz ZC7j, [m]
auch im Frequenzbereich, d.h. nach Anwendung einer diskreten Fourier-
transformation (DFT), erhalten [Chu72, Pop92]. Frequenzabweichungen
der empfangenen Pilotsequenz zum erwarteten Verlauf lassen sich un-
ter Anwendung einer DFT grundséatzlich genau so behandeln wie eine
Zeitverschiebung.

Abbildung 4.15 zeigt diese Eigenschaft anhand von z[m] = ZCga[m] mit
0 < m < 64. Dabei ist die Autokorrelationsfunktion im Frequenzbereich

Lz-1

L.[7] = pz2[P] = kZ::O Z[K')Z" [k - 7] (4.42)

mit Z[k'] = DF;[,‘LZ{z[m]}. Fiir Lz = L. = & korrespondieren die erhal-
tenen Frequenzbins mit den Untertrégern und es ergibt sich der erwartete
Verlauf f_[#7] ~ 0o 5 einer CAZAC-Sequenz fiir die zyklische Korrelation.
Mit der Lange der DFT lasst sich fir Lz > L, eine feinere Auflésung

der Frequenzachse erreichen. Dabei ergibt sich der fiir Zero-Padding-
Interpolation typische sinc-formige Verlauf [KJ05, Kap. 5.5].
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Um mit dieser Eigenschaft eine Schitzung der Frequenzabweichung zu
erhalten, kann auch hier die normierte Kreuzkorrelationsfunktion (4.35)
eingesetzt werden. Dabei wird die Ahnlichkeit der empfangenen Sequenz
mit der frequenzverschobenen Pilotsequenz betrachtet. Unter Anwendung
der Faltungsregel der Fouriertransformation [BSMO05, Kap. 15.3.1.4] kann
hier die zyklische Korrelation (4.42)

&7 - wlm DET™ {rfm+7alefm]),  (443)

verwendet werden, indem die gleichen Summanden wie in (4.35) einer
DFT unterworfen werden. Geméafl dem Verschiebungssatz der Fourier-
transformation [BSMO05, Kap. 15.3.1.3] kann eine modulierte Pilotsequenz
r[m] = z[m]e’* ™2™ an einer Verschiebung der Spitze in Abbildung 4.15
erkannt werden und damit

M
Da = T, 2rgmax |<,5£Z[17]| (4.44)
z v

mit einer Kombination aus Zero-Padding-Interpolation und anschlieffen-
der Interpolation als Schétzer der Tragerfrequenzabweichung verwendet
werden [Lyo07, Kap. 10.1].

Eine Einschrankung dieses Vorgehens stellt die Abhédngigkeit von der eben-
falls zu schétzenden zeitlichen Verschiebung 7a dar. Das oben diskutierte
Verfahren beruht auf der gleichen Metrik; fiir v = 0 und 7 unbekannt ergibt
sich Gleichung (4.35) als Spezialfall. Damit gibt der Verlauf aus Abbil-
dung 4.15 den maximalen Wert der fiir die Zeitsynchronisation gesuchten
Korrelationsspitze an, der auch schon fiir Frequenzabweichungen unterhalb
des Untertragerabstands stark abnimmt. Diese Abhéngigkeit erfordert
eine gemeinsame Schitzung von Zeit- und Frequenzabweichung, indem
die Schwellwertdetektion iiber alle potentiellen Frequenzverschiebungen
in Gleichung (4.43) durchgefiihrt wird.

Zur weiteren Analyse wird das Empfangssignalmodell aus Abschnitt 4.3.2
um eine Frequenzabweichung va erweitert:

r[m] = el?mvam i s[m —myp — ta]h[mp] +n[m], (4.45)

mp=—00

Idealerweise ergibt sich nur fiir die gesuchten Werte 7o und va eine
signifikante Ahnlichkeit mit dem empfangenen Signal. Geht man von
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Abb. 4.16: Betrag der Ambiguity-Funktion der Pilotsequenz z[m] = ZC128[m]

einem Kanal ohne Mehrwegeausbreitung, d.h. h[m] = d¢,, und ohne
Rauschen, n[m] = 0, aus, kann der Effekt einer gleichzeitigen Zeit- und
Frequenzverschiebung anhand der Ambiguity-Funktion aus Abschnitt 2.3.2
studiert werden.

Abbildung 4.16 zeigt einen Ausschnitt des Betragsverlaufs dieser Funktion
exemplarisch fiir z[m] = ZCY[m] mit u = 11 und M = 128. Neben dem
erwarteten stark konzentrierten Maximum im Ursprung ergeben sich in
regelméBiger Struktur Nebenmaxima, die den Eindeutigkeitsbereich ein-
schranken. Deren bandférmige Anordnung begriindet sich in der Struktur
der ZC-Sequenzen, die als Chirp-artige Signale mit der Zeit ansteigende
bzw. abfallende Frequenzkomponenten enthalten.

Mit dem Parameter u aus Gleichung (4.31) wird dabei eine Unterab-
tastung dieser Frequenzrampe vorgenommen. Fiir u = 1 ergibt sich ein
durchgehendes Band im Verlauf von |A, [, v]|. Damit sind Abweichungen
in der Tragerfrequenz direkt nur noch am Wert des Maximums selbst er-
kennbar. Fiir u # 1 ergeben sich entsprechend Liicken in der Bandstruktur
und so der Verlauf aus Abbildung 4.16.

Um auch in Présenz dieser Nebenmaxima eine eindeutige Schitzung
der gesuchten Parameter zu erhalten, reicht eine Schwellwertdetektion
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alleine nicht aus. Es muss zusétzlich die Umgebung jedes detektierten
Wertes untersucht werden, um sicherzustellen, dass das richtige Maximum
detektiert wurde. Eine weitere Moglichkeit besteht darin, auf andere Art
und Weise grobe initiale Schitzungen fiir 7o und va zu bestimmen, die
den Suchbereich soweit einschréanken, dass nur noch das Hauptmaximum
enthalten ist und eine eindeutige Schiatzung moglich wird. Ein solches
Verfahren wird im Folgenden diskutiert.

4.4.2 Zyklische Pilotsequenz

Eine alternative Vorgehensweise zur Schétzung der Tragerfrequenzab-
weichung basiert auf der Verwendung von periodischen Signalanteilen.
Im Kontext von Mehrtrageriibertragungssystemen findet dieses Prinzip
angewandt auf die Pilotsequenz im Verfahren von T. Schmidl und D.
Cox [SC97] Verwendung. Allerdings kann verallgemeinert auch das von
OFDM-Verfahren bekannte zyklische Préafix in gleicher Weise ausgenutzt
werden [GKM12].

Allgemein wird eine Pilotsequenz der Lange M verwendet, die aus zwei
identischen Halften besteht; z[m + 2] = z[m] fir 0 < m < 2. Nimmt

man an, dass die beiden Hélften am Empfinger aus einer identischen
Uberlagerung aller Mehrwegekomponenten bestehen,

r[m] = ™™ §[m] +n[m], (4.46)
mit §[m + 2] = §[m], so gilt unter Vernachldssigung von n[m]
Mg
2
Gre[m] = > r*[m+m/]-r[m+m'+ 2]

m’=0
M

_ e—j27ﬂ/(m+7n')§>+ [m + ml] . ej27ru(m+m'+M/2)§|:m +m + %]
m’=0

_ M ], (1.47)

wobei die Funktion ¢,.[m] als gleitende gefensterte Autokorrelation des
Empfangssignals ein Ahnlichkeitsmaf des Signalverlaufs in den Intervallen
[m;m+ %) und [m+ %; m+ M) darstellt. Fiir m = 7 ist dieser identisch,

so dass ¢z3[7a] = P; € R gilt.
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4.4 Schétzer fiir die Tragerfrequenzabweichung

Die Phase von ¢,..[Ta] wird nur von der Frequenzabweichung bestimmt.
Mit Gleichung (4.41) gilt

eI2mvaM(2 _ j2m(viro/M+vero/M)M /2 _ (_1)V1F06j7TVFFO' (4.48)

Wird dieser Term quadriert verschwindet der Einfluss des IFO und der
gesuchte FFO kann unabhéngig davon mit

Dpro = % arg {¢7,[7a]} = % arg {¢,,[7a]} (4.49)

bestimmt werden. Mit dieser Verdopplung der Phase reduziert sich der Ein-
deutigkeitsbereich auf das Intervall [-1/2; 1/2) — der Definitionsbereich
des FFO, welcher damit eindeutig geschétzt werden kann.

Fiir FBMC-Ubertragungen wurde dieses Vorgehen erstmals von T. Fusco
untersucht [FPT09], wobei hier die zyklische Pilotsequenz mittels pseudo-
zufilligen Symbolen zj ¢ aus dem Symbolalphabet der Daten erzeugt
wird. Diese muss allerdings mindestens K + 1 mal wiederholt werden,
Zk,0 =Tk, = ..., um im Sendesignal die benétigte Periodizitat zu erreichen.
Neben dem hohen Anteil der dafiir bendtigten Pilotsymbole, ergeben sich
wegen der vielen identischen Sequenzen C,[m], 0 < n < K ungiinstige
Nebenmaxima bei der Rahmendetektion. Dieser Effekt entspricht dem bei
Politsequenzen der Lange % in Abschnitt 4.3.1 beobachteten Verhalten.

In Kombination mit dem Entwurfsverfahren aus Abschnitt 4.2.1.3 lasst
sich jedoch eine zyklische Pilotsequenz mit deutlich weniger Pilotsymbolen
generieren. Wird im Beispielszenario aus Abschnitt 4.3.2 die Pilotsequenz
2[m] = ZCg3[m] der Lénge L. = M verwendet, ergeben sich zwei identische
Hélften. Den Verlauf von Betrag und Phase der normierten gleitenden
Autokorrelationsfunktion

(ZE [ ] W@srr[m] ,fﬁrgr[T]gr[T+M]>O
rr T = r[T]E T+

0 , sonst

(4.50)

zeigt Abbildung 4.17. Betrachtet man zunichst eine Ubertragung der
isolierten Pilotsequenz, r[m + 7a] = z[m], zeigt sich am Betragsverlauf
die maximale Ahnlichkeit bei 7 = 7a, wenn die beiden Hilften vollstéindig
in das Auswertungsfenster der Korrelation fallen. Der Anstieg bzw. Abfall
unmittelbar vor und nach dem Maximalwert entspricht der teilweisen
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4.4 Schétzer fiir die Tragerfrequenzabweichung

Erfassung der Pilotsequenz unter Einfluss der Normierung, ohne diese
ergibt sich ein linearer An- und Abstieg.

Ebenfalls dargestellt ist der mittlere Verlauf einer idealen Ubertragung
r[m] = s[m] (im Bild: Sendesignal), wobei der Einfluss der Datensym-
bole hier iiber 1000 zuféllige Rahmen gemittelt wurde. Es zeigt sich ein
Maximum an derselben Stelle, allerdings mit einem deutlich langsameren
Anstieg bzw. Abfall, der dem Einfluss der Pulsformung und den damit
in den umliegenden M /2-Abschnitten ebenfalls vorhanden zyklischen An-
teilen geschuldet ist. Beim Abfall ergibt sich durch die Verwendung von
Pilotsymbolen auf geraden und ungeraden Untertrégern eine zusétzliche
Phasendrehung und damit ein steilerer Verlauf in deren Umgebung.

Die Abbildung zeigt weiter auch den mittleren Verlauf des Empfangssi-
gnals nach Gleichung (4.45), wobei Kanalimpulsantwort und SNR wie
in Abschnitt 4.3.2 gewéhlt wurden. Die Frequenzabweichung ist va = 0.
Obwohl fiir eine FBMC-Ubertragung unter Mehrwegeausbreitung das Mo-
dell aus Gleichung (4.46), anders als fiir Ubertragungen mit zyklischem
Préfix, nur ndherungsweise eingehalten wird, folgt der Betragsverlauf grob
dem des Sendesignals. Der generell flachere Verlauf ist dem Einfluss des
Rauschens geschuldet, das im Mittel unkorreliert zu z[m] ist und somit in
einer verringerten Ahnlichkeit der Signale resultiert. Betrachtet man nun
den jeweils zugehorigen Verlauf der Phase, zeigt sich im Bereich [0;74)
ein ndherungsweise konstanter Wert. Bei 7 = 7o = 0 ergibt sich die fiir
va = 0 erwartete Phase null. Danach erfolgt ein Abfall auf -7 wie oben
beschrieben.

Aufbauend auf diesem Szenario zeigt Abbildung 4.18 den mittleren qua-
dratischen Schétzfehler der Frequenzabweichung va abhingig vom SNR.
Dabei werden jeweils 1000 Rahmen mit zufélligem Frequenzfehler v ~
U[-1/2M ; 1/2M) betrachtet und dabei die Félle h[m] = ¢ ,, und die Im-
pulsantwort aus Abschnitt 4.3.2 betrachtet. In der doppel-logarithmischen
Darstellung ergibt sich fiir niedriges SNR ein nédherungsweise paralleler
und linearer Verlauf; die Genauigkeit der Schitzung ist hier vom Kanalrau-
schen begrenzt. Wird eine IC der umliegenden Daten verwendet, setzt sich
der Verlauf fiir einen reinen AWGN-Kanal fort, wahrend unter Mehrwe-
geausbreitung die beiden Hélften der Pilotsequenz stets unterschiedlichen
Einfluss erfahren und daher ein systematischer Fehler verbleibt. Wird auf
die IC verzichtet, ergibt sich ein &hnlicher Effekt; im Vergleich zur hier
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Abb. 4.19: Mittlerer quadratischer Schéatzfehler der Tragerfrequenzabweichung fir
eine Pilotsequenz direkt am Anfang des Rahmens

verwendeten Kanalimpulsantwort erhoht sich die mittlere Abweichung
jedoch stérker.

Beide beschriebenen Effekte reduzieren sich, wenn die Praambel statt bei
m = M direkt am Anfang jedes Rahmens gesendet wird und diese nicht
iiberlappen. Aus Abbildung 4.19 zeigt sich ein deutlich reduzierter Einfluss
bei Mehrwegeiibertragung und auch beim Verzicht auf IC am Sender.
In diesem Szenario werden keine Datensymbole vor der Pilotsequenz
iibertragen, die als stérende Signalkomponenten auftreten. Es verbleiben
die von den nachfolgenden Symbolen.

Insgesamt erweist sich der Einsatz einer zyklischen Prdambel als vor-
teilhaft gegeniiber einer reinen ZC-Sequenz, da keine aufwéndige Suche
und Interpolation durchgefiithrt wird. Allerdings wurde bisher der Rah-
mentakt als bekannt vorausgesetzt. Andererseits hat sich anhand des
vorherigen Abschnitts gezeigt, dass es sowohl beziiglich des Berechnungs-
aufwands, als auch der Robustheit vorteilhaft ist, die Rahmenerkennung
und Symboltaktsynchronisation nach der Schitzung und Korrektur der
Frequenzverschiebung durchzufithren. Um diese zyklische Abhangigkeit
aufzulosen kann alternativ die gleitende Autokorrelationsfunktion (4.50)
fiir eine zumindest grobe Detektion des Rahmenbeginns verwendet werden.
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4.4 Schétzer fiir die Tragerfrequenzabweichung

Insgesamt ergibt sich folgender Ablauf

1. Zunéchst wird eine grobe Verschiebung des Rahmenbeginns ?g)

durch einen Schwellwertdetektor |gz~brr[m]| 2 & mit der Entschei-
dungsgrenze & € (0;1) bestimmt. Wegen der im Vergleich zu @,..[7]
geringen absoluten Steilheit um das Hauptmaximum herum, siehe
Abbildung 4.17, wird der resultierende Wert im Mittel vor dem
gesuchten Maximalwert liegen. Zusétzlich kann durch eine zeitliche
Invertierung der Pilotsymbolzuweisung aus Abschnitt 4.2.1.3 ein
steiler Anstieg erreicht werden.

2. Diese initiale Schitzung wird mit einer nachfolgenden Maximal-
wertsuche im Intervall I, = (%f); f'f) + M ) verbessert, so dass mit

%él) eine mittelwertfreie Schitzung vorliegt:

%él) = arg max{ | by [m]] } (4.51)

mel,,

3. Mit diesem Wert wird eine Schétzung des FFO mit Gleichung (4.49)
vorgenommen und das Empfangssignal damit korrigiert.

4. Nun wird mit der im vorherigen Abschnitt beschriebenen Methode
die Schitzung weiter verbessert, wobei nur ein kleines Intervall
um %21) untersucht werden muss. Ohne Einfluss des FFO muss
dabei auch keine Interpolation durchgefiihrt werden. Die Position
des Maximums ergibt dabei die endgiiltigen Werte 7o und 7a =

(?1ro + Prro) F.

4.4.3 Kanaleinfliisse

Dieses Verfahren wird anhand einer beispielhaften Ubertragung mit
M = 512 Untertridgern mit einem Untertridgerabstand von F' = 15kHz
bei einer Abtastrate von fs = 7,68 MSPS veranschaulicht. Das Empfangs-
signalmodell aus Abschnitt 4.3.2 wird um eine Frequenzabweichung va
erweitert:

r[m] =e™a™ N slm—my, — Talh[ma] +n[m], (4.52)

mp=—00
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Abb. 4.20: Erkennungsrate der Rahmendetektion fiir verschiedene Kanalmodelle und
Entscheidungsgrenzen &

Betrachtet werden neben einem reinen AWGN-Kanal, die ITU-Modelle
Pedestrian B und Vehicular A aus Abschnitt 2.2.2, fiir die sich eine
Kanalimpulsantwortlange von etwa 10% der Symboldauer ergibt. Es wer-
den jeweils 20000 Wiederholungen mit zufélligen Kanalrealisierungen und
gleichverteilten Frequenzverschiebungen |va| < 2,5F betrachtet, wobei eine
konstante Kanalimpulsantwort im Bereich der Pilotsequenz angenommen
wird.

Im ersten Schritt erfolgt die Rahmendetektion, deren Erkennungsrate
in Abbildung 4.20 dargestellt wird. Da beide Hélften der Pilotsequenz
naherungsweise identischen Kanaleinfluss erfahren, weisen die Kurven fiir
alle betrachten Kanéle dhnlichen Verlauf auf und sind damit hauptséachlich
vom Kanalrauschen bestimmt. Mit steigendem Schwellwert £ erfolgt eine
zuverléssige Erkennung erst bei héherem SNR, da die verwendete Metrik
|q~5w[m]| unter Einfluss von Rauschen einen flachen Verlauf aufweist.

Fiir eine Schwelle von & = 0,8 ergeben sich fiir den Zeitpunkt des Rahmen-
beginns f'g) die in Abbildung 4.21 dargestellten Verldufe, wobei hierfiir
iiber 600000 Realisierungen gemittelt wurde. Erwartungsgeméfl ergibt
sich hier eine systematische Abweichung zum idealen Wert 7, die mit
steigendem SNR gegen den erwarteten Wert geméafl Abbildung 4.17 kon-
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Abb. 4.21: Mittelwert sowie 1%- und 99%-Quantile der Fehler bei der Symboltakt-

.(2) .(1)
A

schdtzung mit 751°° und 7

vergiert. Die ebenfalls anhand der zugehorigen 1%- und 99%-Quantile
dargestellte Streuung der Werte ist auf den Einfluss der umgebenden
Daten zurtickzufiihren und bleibt daher bei wenig Rauschen erhalten,
dann allerdings nur noch vom verwendeten Kanalmodell abhéngig.

Abbildung 4.21 zeigt weiterhin den Mittelwert und Quantile der mit Glei-
chung (4.51) erhalten korrigierten Schétzung f'g), die nun mittelwertfrei
ist und kaum sichtbare Streuung aufweist. Aus dem Argument der gleiten-
den Autokorrelationsfunktion bei m = %22) kann daraus der FFO geschétzt

und wie folgt korrigiert werden:

7[m] =r[m]exp (—j27rl/§\;o m) (4.53)
Die Genauigkeit und Robustheit dieses Schétzverfahren wurde bereits
anhand des Mean Square Error (MSE) diskutiert, siche Abbildung 4.18.
Das 99%-Quantil des Schatzfehlers als Maf fiir die maximal zu erwartende
Tragerfrequenzabweichung zeigt Abbildung 4.22 fiir die betrachteten Sze-
narien. Aus den Verldufen zeigt sich eine im Vergleich zum Rauscheinfluss
geringe Abhéingigkeit vom verwendeten Kanalmodell, wobei der Fehler
stets im niedrigen Prozentbereich des Untertragerabstands ist.

81



4 Synchronisation in FBMC

—— Ped. B
2.5% | Veh. A
—— AWGN
2% T\
1.5% | \

nur FFO

99%-Quantil von |[oa — vA|/F

1% |
0.5% +
0% + + + + + + + + +
8 10 12 14 16 18 20 22 24
SNR in dB

Abb. 4.22: Schitzfehler der normierten Triagerfrequenzabweichung va/F = vipo +

vprpo an der Stelle 7 = %21). Die gepunktet dargestellten Verlaufe zeigen
den in Pppo alleine enthaltenen Anteil.

Im letzten Schritt wird die Kreuzkorrelationsfunktion (4.43) in der Um-
gebung von %él) ausgewertet. Hier wird die Menge Q. = {-3,...,+3} als
Suchfenster verwendet, womit ausreichend Abstand zu den Nebenmaxima
ist, siehe Abbildung 4.16. Da es sich weiter nicht um eine kohérente Korre-
lation handelt, muss fiir jeden Zeitschritt eine DFT der Lange M gebildet
werden. Unter der Annahme einer hinreichend genauen Entfernung des
FFO in #[m] fallt die verbleibende Frequenzabweichung mit den resul-
tierenden Bins zusammen und es bedarf keiner weiteren Interpolation.
Damit verbleibt eine Suche des Betragsmaximums:

TA, DIFO = arg max
0+ ,v1F0 € Q7 xQro

, (4.54)

@ffz[VIFo/M]‘ e

TA=TA +6r

wobei Qirpo nur die in Frage kommenden Bins enthélt. Die maximale zu
erwartende Frequenzverschiebung resultiert abhingig vom Szenario in
einer erheblichen Einschriankung der fiir den IFO méoglichen Werte, so
dass auch nur diese ausgewertet werden miissen. Dabei bietet sich die
Verwendung des Gortzel-Algorithmus [PM92, Kap. 9.5.1] an, mit dem
sich eine Aufwandsersparnis gegeniiber einer DFT ergibt, wenn nur eine
kleine Anzahl Bins benétigt wird. Geméf dem betrachteten Szenario mit
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Abb. 4.23: Mittlerer quad. Schatzfehler der relativen Symboltaktabweichung 7o /M

|iro]| < 3 wird hier Qqro = {-3, ..., 3} als Suchbereich in Frequenzrichtung
verwendet,.

Der Suchbereich und auch der Berechnungsaufwand kann weiter reduziert
werden, wenn in Gleichung (4.49) auf das Quadrieren verzichtet wird.
Der Eindeutigkeitsbereich der Schitzung entspricht in diesem Fall dem
zweifachen Untertragerabstand, Dppo € [-1;1) und enthilt damit neben
dem FFO auch den ungeraden Anteil des IFO, (vro mod 2). Damit
erfolgt die Schatzung der beiden Werte nicht mehr getrennt, allerdings
vereinfacht sich die Maximalwertsuche fiir 7o und 1po:

Nach der Korrektur verbleibt lediglich eine Frequenzverschiebung um
ein gerades Vielfaches des Untertragerabstands, so dass Qirpo auf gera-
de Werte beschrénkt werden kann. Fiir die Schétzung (4.54) muss nur
jeder zweite Wert von @L_[vipo/M] berechnet werden. Dazu wird die in
Gleichung (4.43) in die DFT eingehende Folge in zwei Halften geteilt.
Diese werden addiert, so dass sich eine Folge der Lange % ergibt, aus
der sich unter Verwendung einer DFT mit nur noch halber Léinge die
gesuchten Werte ¢L [(viro/2)/ %] berechnen lassen. Siehe dazu auch

Abschnitt 6.1.2.

Das Ergebnis der Simulation fiir die Symboltaktabweichung zeigt Ab-
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bildung 4.23. Dargestellt ist die mittlere quadratische Abweichung der
resultierenden Schitzung 7a. Im Vergleich zu den ebenfalls gezeigten
Werten ?él) ergibt sich fiir alle betrachteten Kanéle eine deutliche Verbes-
serung. Diese sinkt mit geringeren Rauscheinfluss, wobei sich fiir die den
Fall Pedestrian B bedingt durch die wenig geddmpften Pfadkomponenten
bei geringen Verzogerungen unter Rauscheinfluss eher Mehrdeutigkeiten
ergeben kénnen und so in durchweg erhohten Fehlerkurven resultieren.

Mit der Maximalwertsuche (4.54) ergibt sich auch eine Schitzung fir den
IFO. Dieser kann, wie eingangs erldutert, zwar auch nach der Filterbank
erfolgen, ist in diesem Fall aber ein Nebenprodukt der Schitzung 7a
und ermoglicht so eine Bestimmung der absoluten Frequenzabweichung
Pa = (Drro + Prro) /M, welche in Abbildung 4.22 fiir die betrachten
Szenarien dargestellt ist. Am Unterschied zur Abweichung von Ppro, zeigt
sich die Robustheit dieser Methode.

Zur Korrektur des nun zuséitzlich zum FFO vorliegenden IFO kann na-
tiirlich wie in Gleichung (4.53) vorgegangen werden, da es sich aber um
eine Verschiebung um ein ganzzahliges Vielfaches des Untertragerab-
stands handelt, kann alternativ auch gemafl dem Modulationssatz der
Fouriertransformation [BSMO05] eine zyklische Verschiebung der Analy-
sefilterbanke um 21po vorgenommen werden, um den gleichen Effekt zu
erzielen.

4.5 Schatzung der Kanalimpulsantwort

Um am Empfianger eine Entzerrung des beispielsweise durch Mehrwege-
ausbreitung zeitlich gestreut eintreffenden Sendesignals zu ermdoglichen,
ist bei vielen Verfahren die Kenntnis der Kanalimpulsantwort h;[m] uner-
lasslich. Mit dieser Information kann der Einfluss des Kanals bestmoglich
riickgéingig gemacht werden oder resultierende ISI nachgebildet und unter-
driickt werden. Die Schiatzung der Kanalimpulsantwort kann effektiv durch
Ausnutzung der am Sender eingebrachten Referenzsignale erfolgen.

Anders als bei der Synchronisation kann zur Schétzung nicht nur die
Pilotsequenz am Anfang des Rahmens verwendet werden, sondern auch
die verteilt gesendeten Piloten aus Abschnitt 4.2.2. Sind diese vorhanden,
konnen zeitverdnderliche Einfliisse iiber den Rahmen hinweg detektiert
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Abb. 4.24: Mittlerer quadratischer Fehler bei der Schitzung der Kanalkoeffizienten
Hy, , unter Rauscheinfluss fiir verschiedene Kanalmodelle und Frequenz-
fehler

und nachgeregelt werden. Diese treten nicht nur bei einer Zeitabhéngigkeit
des Kanals selbst auf, sondern vielmehr auch durch Fehler bei der Synchro-
nisation. In Abschnitt 3.3 wird gezeigt, dass relativ zur Symboldauer bzw.
dem Untertragerabstand kleine Abweichungen néherungsweise in einer
Phasendrehung der Symbole am Ausgang der Analysefilterbank resultieren.
Besonders Abweichungen bei der Trégerfrequenz ergeben zeitverdnderliche
Anteile der effektiv beobachteten Kanalimpulsantwort.

Die Schétzung der Kanalkoeffizienten aus den geméfl Abschnitt 4.2.2
verteilt in den Senderahmen eingebrachten Pilotsymbolen erfolgt prin-
zipiell wie bei anderen Mehrtragerverfahren durch den Vergleich des
erhaltenen mit dem erwarteten Symbol [HMCKO05, Kap. 4.3.1]. Dank
der eingebrachten Hilfspiloten kann dabei die intrinsische Interferenz am
Sender vorberechnet und damit am Empfénger unterdriickt werden. Ohne
diesen Einfluss der intrinsischen Interferenz, erscheint ein phasencodiertes
Pilotsymbol unter idealen Bedingungen unverdndert am Ausgang y,, der
Analysefilterbank und kann zur Schitzungen der komplexwertigen Hy, ,,
verwendet werden [JLRO3].

Aus Gleichung (4.27) ergibt sich fiir die Positionen (k,n) ¢ Q® im
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Ubertragungsrahmen die Schitzung

Yk,n

()~

Hk,n =
Bk,nka

(4.55)

Eine direkte Anwendung dieses Verfahren auf die in Abschnitt 4.4.3
betrachteten Szenarien ergibt die in Abbildung 4.24 dargestellten Simu-
lationsergebnisse. Dabei wurde jeweils iber 100000 Realisierungen der
Kanile gemittelt und zuféllige zweiwertige Symbole verwendet. Die darge-
stellten Kurven zeigen die mittlere quadratische Abweichung der mittels
Gleichung (4.55) gewonnen Schitzungen. Es werden nur Stellen aus Q)
betrachtet, so dass die Ergebnisse unabhéngig von der folgenden Interpo-
lation sind. Neben dem Kanaleinfluss wird noch der Effekt einer nach der
Synchronisation verbleibenden Frequenzabweichung va untersucht.

Aus den Kurven fiir |va| = 0 zeigt sich, dass die verwendete Schitzmethode
weitestgehend unabhéngig vom Kanalmodell mit steigendem SNR, immer
geringere Fehler aufweist. Besonders der Vergleich zum AWGN-Kanal
zeigt, dass die getroffenen Annahmen hier weitestgehend erfiillt sind und
so systematische Abweichungen vom Zusammenhang aus Gleichung (4.26)
aulerhalb des hier betrachteten Bereichs liegen.

Unter Einfluss einer nicht-kompensierten Frequenzabweichung zeigen sich
grundsétzlich die in Abschnitt 3.3 beschriebenen Effekte: Eine Phasendre-
hung exp{j2rvan/2} der zu erwartenden Werte Hy, ,, sowie zusétzliche
ISI, die bei der Pilotsymbolschéitzung mehr Fehlerenergie erzeugt. Die
damit zusétzlich eingebrachte Zeitabhéngigkeit des effektiven Kanals wird
dabei jedoch gut in H &,n abgebildet.

Insgesamt zeigt sich eine geringe Abweichung der Fehlerkurven fiir unter-
schiedliche Kanalmodelle bzw. den AWGN-Fall. Auf Basis dieser Schét-
zungen konnen mittels Interpolation in Zeit- und Frequenzrichtung Wer-
te fiir alle iibrigen Positionen im Ubertragungsrahmen berechnet wer-
den [HMCKO5, Kap. 4.3.1]. Diese bilden die Grundlage fiir die im folgen-
den Kapitel behandelten Methoden zur Entzerrung.
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KAPITEL

Entzerrung von FBMC-Signalen

Ziel der Entzerrung ist die Unterdriickung von Inter-Symbol-Interferenz
(ISI), die durch die Uberlagerung von verzdgerten Mehrwegekomponenten
entsteht. Damit wird die Orthogonalitdt der Symbole wiederherstellt.
Durch den Einsatz von Mehrtrageriibertragung ergibt sich fiir die Ent-
zerrung die Mdglichkeit einer getrennten und moglichst unabhéngigen
Behandlung der Untertrégersignale. Einzeln belegen diese nur einen rela-
tiven kleinen Anteil der Systembandbreite und erfahren innerhalb davon
eine entsprechend verringerte Frequenzabhéngigkeit des Kanals [LZ16,
Kap. 1].

Fiir FBMC-Systeme erfolgt die Entzerrung nach der Analysefilterbank,
also direkt auf den dezimierten Ausgangssignalen der Empfangsfilter.
Bei einer linearen Entzerrung wird dazu pro Untertriger ein FIR-Filter
mit L Koeffizienten eingesetzt, so dass die Kaskade aus Sende-, Kanal-,
Empfangs- und Entzerrungsfilter bestmoglich die urspriinglich geforderte
Orthogonalitdtsbedingung aus Abschnitt 2.3.1 erfillt. Die Aufwandser-
sparnis ergibt sich aus der Tatsache, dass das Entzerrungsfilter nach
der Abtastung im Halbsymboltakt ausgefithrt wird. Nachteilig an dieser
Konfiguration ist jedoch, dass mit der nachfolgenden getrennten Verarbei-
tung der Untertréger potentiell auftretende Inter-Carrier-Interferenz (ICI)
schwerer unterdriickt werden kann. Bei FBMC-Systemen ist diese auf
den Einfluss der direkt benachbarten Untertrager beschréankt; je nach
Charakteristik des eingesetzten Prototyps werden alle anderen durch die
Sende- und Empfangsfilterung effektiv unterdriickt.

Im Folgenden werden verschiedene Verfahren und Ansétze zur Entzerrung
von FBMC-Signalen diskutiert. Die Betrachtung von linearen und iterative
Verfahren stehen dabei im Fokus: Zunéichst wird eine ad-hoc Lésung des
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Problems basierend auf Verfahren fiir OFDM-Systeme diskutiert und im
Kontext von FBMC weiterentwickelt. Weiterfithrend wird die Herleitung
eines linearen Entzerrers mit minimalem quadratischen Fehler diskutiert
und untersucht. Daraus aufbauend erfolgt die Beschreibung verschiedener
Methoden zur iterativen Entzerrung, die auch Anwendung in Systemen mit
gemeinsamer Decodierung und Entzerrung haben. Abschlielend erfolgt
der Vergleich mit einem auf Frequenzbereichsentzerrung basierendem
Ansatz.

5.1 Verfahren zur linearen Entzerrung

Ziel bei der linearen Entzerrung ist der Entwurf eines FIR-Filters pro
Unterkanal abhéngig von der Kanalimpulsantwort, bzw. den Kanalkoeffi-
zienten Hy, , aus Abschnitt 4.5. In Kombination mit dem zuvor liegenden
Empfangsfilter soll so das Matched-Filter fir jeden Untertrager moglichst
exakt realisiert werden. Ohne Mehrwegeausbreitung, d.h. fiir h[m] = o
wird dieses alleine durch das Empfangsfilter erreicht. Das Filter zur Ent-
zerrung ist einzig dafiir da, das Kanalfilter zu kompensieren [Kam04b].
Im Zeitbereich soll die kombinierte Impulsantwort aus einem einzelnen
Dirac-Stofl bestehen und somit keine IST mehr enthalten sein.

Ein zeitdispersiver Mehrwegekanal bewirkt allgemein frequenzselektives
Verhalten: Besonders fiir breitbandige Ubertragungen erfahren verschiede-
ne Teilbdander unterschiedliche Dampfungen und Phasendrehungen bei der
Ubertragung. Das Entzerrungsfilter muss daher so entworfen werden, dass
der Frequenzgang des Kanals ausgeglichen wird und sich ein moglichst
konstanter Verlauf ergibt. Dieses Vorgehen entspricht dem bei Eintrager-
iibertragungen verwendeten, mit dem Unterschied, dass bei Mehrtréager-
iibertragungen zusétzliche Inter-Carrier-Interferenz (ICI) auftretenden
kann.

5.1.1 Single-Tap Approximation

Das wohl einfachste Verfahren zur Frequenzbereichsentzerrung stellt die
Verwendung von Filtern der Ordnung null dar: Fiir jeden Untertréiger er-
folgt eine Gewichtung mit einem einzelnen komplexen Koeflizienten. Dabei
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5.1 Verfahren zur linearen Entzerrung

wird angenommen, dass der frequenzselektive Kanal durch in die Verwen-
dung vieler schmalbandiger Untertréger in frequenzflache Kanalkanile
transformiert wird, siehe Abschnitt 2.1.

Besonders effektiv ist diese Methode fiir Verfahren mit block-basierter
Ubertragung, bei denen jedem Block ein zyklisches Prifix vorangestellt
wird. Beispiele hierfiir sind OFDM, bei dem je Block N Symbole parallel
iibertragen werden [HMCKO05, Kap. 4.2.1], das in LTE fiir Ubertragun-
gen im Uplink eingesetzt Single-Carrier Frequency Domain Equalization
(SC-FDE), bei dem jeder Block aus einer Sequenz von N Symbolen be-
steht [GZAM10, Kap. 4.3] oder auch Generalized Frequency Division
Multiplexing (GFDM), mit Blocken aus parallel und seriell gesendeten
Symbolen [FKB09).

Die Préifixe wirken hierbei einerseits als Schutzintervall, wodurch bei
ausreichend langer Préfixdauer keine Interferenz zwischen den Blocken
auftritt. Andererseits bewirken zeitdispersive Kanéle eine zyklische Faltung
mit der Kanalimpulsantwort, die im Frequenzbereich, ohne Auf- und
Abklingeffekte beachten zu miissen, durch eine punktweise Multiplikation
mit der Ubertragungsfunktion des Entzerrungsfilters kompensiert werden
kann [Kam04b, Kap. 16.2]. Bei einer Unterteilung des Nyquistbandes in
M Untertrager ergeben sich die Koeffizienten

Hy .,
WEk,n

i R— 5.1
" |Hpon|? + SNRT! (5-1)

mit denen der quadratische Schétzfehler minimiert wird [Kam04b, Kap.
16.2]. Das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (SNR) wird dabei als bekannt
vorausgesetzt. Alternativ ergibt sich die die Zero Forcing (ZF)-Losung fiir
SNR — oo.

Bei FBMC-Ubertragungen sind keine Priifixe vorgesehen, so dass sich keine
zyklische Faltung ergeben kann. Die Annahme frequenzflacher Kanéle fiir
die einzelnen Untertrager kann damit hochstens ndherungsweise erfiillt
werden. Fiir eine gute Approximation muss folgendes gelten:

¢ Die Kanaliibertragungsfunktion H;(f) hat im Einflussbereich des
Empfangsfilters, im Intervall [-F, F'] um die Mittenfrequenz f = kF
des k-ten Untertragers ndherungsweise konstanten Verlauf.

e Die Kanalimpulsantwort h(t,7.) ndherungsweise konstant im Ein-
flussbereich der Empfangsfilterimpulsantwort ist, ¢ € [—%T; %T]
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Der geforderte flache Verlauf in iiberlappenden Intervallen der Kanaliiber-
tragungsfunktion kann jedoch nie ideal eingehalten werden. Es verbleibt
stets ein systematischer Fehler, der in rauschlimitierten Szenarien gege-
benenfalls vernachléssigt werden kann, wenn ein langsam verédnderlichen
Kanal mit minimaler Zeitdispersion vorliegt.

Bei gegebenen Ausbreitungsbedingungen miissen die Parameter des Sys-
tems so gewédhlt werden, das sich ein relativ zur Symboldauer sehr kurzer
Kanal ergibt. Bei fester Datenrate bedingt dies eine hohe Anzahl Untertréa-
ger mit kleinem Abstand. Nur so werden die nicht-zyklischen Anteile der
Faltung mit der Kanalimpulsantwort vernachléssigbar klein. Damit einher
gehen aber auch andere Faktoren: mit der Anzahl der Untertriager steigt
die Komplexitat der Filterbdnke an Sender und Empféanger. Mit geringe-
rem Untertrédgerabstand ergeben sich zusétzlich strengere Anforderungen
an die tolerierbare Tragerfrequenzabweichung nach der Synchronisation.

Beide Faktoren bedingen einen allgemein erhéhten Verarbeitungsaufwand
fiir FBMC-Ubertragungen in Mehrwegekanilen. Statt diesen bei der Syn-
chronisation und Pulsformung bzw. -detektion aufzuwenden, bietet es
sich an effektivere Verfahren zu Entzerrung einzusetzen. Im Folgenden
werden verschiedene solcher Methoden vorgestellt und daran auch die
Leistungsfihigkeit der Single-Tap Approximation diskutiert.

5.1.2 Fourierapproximation

Die im vorherigen Abschnitt diskutierten Anforderungen an den Mehrwe-
gekanal konnen mit einer Erhohung der Filterordnung fiir die Entzerrer
gelockert werden. Dieses Vorgehen wird von T. Thalainen et al. in [ISRRO6]
diskutiert und zielt darauf ab nicht-konstante Abschnitte der Kanaliiber-
tragungsfunktion kompensieren. In Relation zu anderen, im Folgenden
vorstellte Verfahren ist dieser Ansatz als eine moglichst aufwandsarme
Erweiterung der Single-Tap Approximation zu interpretieren.

Ausgehend von der im Untertragerabstand abgetasteten Kanaliibertra-
gungsfunktion H;(f) bzw. Hy, und der daraus nach Gleichung (5.1)
berechneten wy, ,, werden je Untertridger L Entzerrerkoeffizienten mittels
Fourierapproximation gebildet. Dies erfolgt analog zum Vorgehen aus
Abschnitt 2.3.2.1: Die Koeffizienten wy,,, sind dabei die Fourierkoeffizi-
enten des Gesamtentzerrungsfilters W, (f), das H(f) iiber die gesamte
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5.1 Verfahren zur linearen Entzerrung

Nyquistband von Wy, (f) — Wa(f -kF)

WEk,n

Betrag

-1 -0.5 0 0.5 1
f/F

Abb. 5.1: Beispielhafter Amplitudengang des Entzerrungsfilters Wy, (f) um f = kF
und das mittels Fourierapproximation entworfene Entzerrungsfilter fiir den
k-ten Untertrager.

Ubertragungsbandbreite kompensiert. Gegeben sind die Stellen f = kF
dieser Funktion.

Die gesuchten Entzerrungsfilter fiir die Untertrager Wy ,,(f) werden bei
einer um M/2 reduzierten Rate mit dem Nyquistband (-F; F] ausge-
fithrt. Die wy ,, fallen immer auf die Bandmitte und die -rénder, siehe
Abbildung 5.1. Fiir ein Filter mit L Koeffizienten miissen L Werte in
(—F; F] vorgegeben werden. Neben Wy (0) = wy,, werden je (L —1)/2
Werte dquidistant zu den néachsten Stiitzstellen wy_; , bzw. wg41,, durch
Interpolation vorgegeben. Nach einer Fourierriicktransformation ergeben
sich die gesuchten Koeffizienten wg[n] mit n € {0,1,...,L—1}.

Dieses Vorgehen wird beispielhaft fir L = 3 betrachtet. Dabei ergeben
sich die Abbildung 5.1 dargestellten Stiitzstellen, deren Wert hier durch
lineare Interpolation berechnet wird:

Wk,n(—g) = Wgop = %(wk—l,n + Wk p)
Wk,n(o) = Wk,n (52)

Wk,n("'g) =Wkt = %(wk,n + wk+1,n)
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Der Zusammenhang mit der gesuchten Impulsantwort ergibt sich zu

Wh—n -3 1 J wi[0]
wen =11 1 1| |we1]]. (5.3)
Whtn g1 =j) \we[2]
—_—  —
=A =Wk, n

Die Losung dieses Gleichungssystem ergibt sich zu

_1+j 2 _]-_j % % 0 Wk-1,n
Gn=-] 2 0 2 01 0| | wem |
-1-5 2 -1+j 0o % 1 Wk+1,n
=A-1 lin. Interpolation

wobei hier zusétzlich die Interpolation (5.2) integriert wurde, so dass die
gesuchten Koeffizienten direkt berechnet werden kénnen:

V102 S1-g) (wkein
Tf]k,n == 2 4 2 | We,n (54)
-1-5 2 -1+j) \wrin

Der resultierende Frequenzgang Wy, ,,(f) ist ebenfalls in Abbildung 5.1
dargestellt. Daran lassen sich die Vorteile der verldngerten Impulsantwort
deutlich erkennen: Im Vergleich zu einem Filter nullter Ordnung, das
einen konstanten Verlauf iiber das gesamte Nyquistband aufweist, kann
hiermit der erwiinschte Verlauf W, (f) deutlich besser nachgebildet werden.
Die grofiten Abweichungen ergeben sich an den Bandréndern. Dabei ist
allerdings zu beachten, dass in diesen Bereichen durch das Empfangsfilter
nur noch relativ wenig Signalleistung enthalten ist, gleichzeitig aber auch
der Einfluss der benachbarten Untertrager hoch ist.

Die Losung des Gleichungssystems kann alternativ auch mittels einer
inversen diskreten Fouriertransformation (IDFT) erfolgen. Die Lénge der
IDFT wird dabei zu L + 1 gewéahlt, so dass die Bins mit den gewéhlten
Stiitzstellen zusammenfallen. Dabei wird das zusétzliche Bin wgx », am
Bandrand, also bei f = +F, so gewahlt dass sich eine moglichst geringe
Abweichung zum gewiinschten Verlauf ergibt:

Whx,n = %(wk—l,n + wk+1,n) (55)
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5.1 Verfahren zur linearen Entzerrung

Bei Verwendung linearer Interpolation ergibt sich der zusétzliche Koeffizi-
ent wi[L] dabei zu null. Im vorliegenden Beispiel gilt

’U)k[L] = ~Wg-n + Wig,n — Wk+,n + Wkx.n
1
= 5(_wk—1,n — Wk,n t+ ka,n —Wg,n — Wktln +t Wg-1n t wk+1,n)
= 0,

womit sich fiir dieses Verfahren ungerade L besonders eignet. Allgemein
kann die gewiinschte Ubertragungsfunktion W, (f) mit steigendem L
immer besser angendhert werden und so auch an die durch die maximale
Laufzeit im Kanal vorgegebene maximale Steigung angepasst werden. Dies
kann dabei fiir alle Untertrager gemeinsam erfolgen oder aber individuell,
je nach vorliegendem Verlauf.

5.1.3 Simulation

Um die Leistungsfihig dieses Verfahrens und auch einen Vergleich zur
Single-Tap Approximation ziehen zu kénnen, wird im Folgenden die Bit-
fehlerrate einer uncodierten FBMC-Ubertragung mit den Kanalmodellen
Pedestrian B und Vehicular A aus Abschnitt 2.2.2 {iber dem normierten
Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (Ep/Ng) mittels verschiedener Simulationen
untersucht. Fiir die gezeigten Ergebnisse werden jeweils 2000 zuféllige Ka-
nalrealisierungen betrachtet, wobei angenommen wird, dass der Kanal {iber
einen Ubertragungsrahmen mit 200 FMBC-Symbolen konstant bleibt und
am Empfinger ideal geschitzt werden kann. Fiir die Ubertragung selbst
werden 2-PAM-Symbole verwendet, welche vor der OQAM-Modulation
QPSK-Symbolen entsprechen. Der Abstand der Untertrager wird ausge-
hend von F' = 15kHz zweimal verdoppelt. Bei gleicher Datenrate halbiert
sich die Symboldauer jeweils, wodurch sich die relative Lénge der Kana-
limpulsantwort erh6ht und mehr IST auftritt. Im diskreten Signalmodell
entspricht dies einer DFT-Lange M € {512,256,128}. Als Prototypfilter
kommt, wenn nicht anderes beschrieben, ein Mirabbasi-Martin-Filter mit
K =4 zum Einsatz.

Abbildung 5.2 zeigt den Verlauf der BER iiber dem SNR fiir diese Uber-
tragungen unter Verwendung des Kanals Veh. A. Die Entzerrer mit einem
Koeffizienten, L = 1, aus dem vorherigen Abschnitt verwenden dabei
die MMSE-Lésung (5.1). Fir das hier diskutierte Verfahren mit L = 3
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

—L=1, M=512 —L=3, M=512
---L=1,M=256 ---L=3, M=256
------- L=1, M=128 - L=3, M =128
1072
jaet
=
[as}
1078
107
8
Ep/Nop in dB
Abb. 5.2: Bitfehlerrate (uncodiert) in einem Veh. A Kanal fiir verschiedene DFT-

Léngen M und Anzahl Entzerrerkoeffizienten L

Koeffizienten wird je ein Zwischenwert durch vorherige Interpolation der
Kanaliibertragungsfunktion um den Faktor zwei gewonnen.

Am Verlauf der Kurven zeigt sich fiir alle betrachteten Félle eine Ver-
ringerung der Fehlerrate mit steigendem SNR. Die fiir den Entwurf der
Entzerrung verwendeten Niherungen zeigen sich am Ubergang von einem
Bereich, der im wesentlichen durch den Rauscheinfluss geprigt ist, zu
einem, der durch die verbleibende Interferenz limitiert ist. Letzterer kann
am Abflachen der Kurven und Anndherung an einer unteren Schrénke,
einer Restfehlerrate, beobachtet werden.

Vergleicht man den Verlauf fiir verschiedene DFT-Léngen M, zeigt sich
das oben beschriebene Verhalten: Je schmaler der Durchlassbereich des
Prototypfilters, d.h. je grofer M, desto besser kann der Ubertragungskanal
als abschnittsweise konstant angendhert werden. Damit verringert sich
auch die Restfehlerrate.

Dieser Effekt wird durch die Verwendung von mehreren Entzerrerkoeffi-
zienten L verstarkt, da damit auch schon fir geringere M eine bessere
Kompensation der Kanaliibertragungsfunktion erreicht werden kann. Mit
L = 3 ergibt sich fiir alle betrachteten M geringere Fehlerrate als mit
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5.1 Verfahren zur linearen Entzerrung

—— MM, Veh. A —— MM, Ped. B
---10TA, p=1.0, Veh. A ---10TA, p=1.0, Ped. B
------- IOTA, p=0.5, Veh. A -~ IOTA, p=0.5, Ped. B
1072
et
&)
M
1073 |
1074 1 1 1 1 1
8 12 16 20 24 28

EB/NO in dB

Abb. 5.3: Bitfehlerrate (uncodiert) fiir verschiedene Kanalmodelle und Prototypfilter
mit K =4 bei L =3 und M =256

L =1. Der Unterschied verringert sich allerdings mit steigendem M. Die
zusétzlichen Koeffizienten haben weniger Gewicht und es verbleibt die
nicht-kompensierte ICI.

Den Einfluss des Prototypfilters und Kanalmodells zeigt Abbildung 5.3.
Fiir den Fall M = 256 und L = 3 wird fiir die Kanalmodelle Ped. B und Veh.
A jeweils eine Ubertragung mit dem Mirabbasi-Martin- (MM) und eine
mit den IOTA-Filtern mit p = 1,0 und p = 0,5 betrachtet, wobei sich grund-
séatzlich dhnliche Verlaufe wie in Abbildung 5.2 ergeben. Allerdings stellt
sich bei der Verwendung von IOTA-Filtern mit p = 1,0 stets eine durchweg
hohere Fehlerrate ein. Dies ist auf die unterschiedliche Energieverteilung
in der Zeit-Frequenzebene zuriickzufithren. Wie in Abschnitt 2.3.2 be-
schrieben kann diese mit dem Parameter p verdndert werden. Fiir p = 0,5
ergeben sich dhnliche Eigenschaften wie beim Mirabbasi-Martin-Filter
und damit auch vergleichbare Fehlerraten. Dariiber hinaus erkennt man,
dass die Restfehlerrate fiir den Ped. B Kanal in beiden Féllen hoher als bei
Veh. A ist, wobei dieser Unterschied mit héherem L ausgeglichen werden
kann.

Abbildung 5.4 zeigt diesen Unterschied in Abhéngigkeit des Untertra-
gerabstandes bei Verwendung von L = 3 Entzerrerkoeffizienten. Auch
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

------- M =128, Veh. A -~ M =128, Ped. B
--- M =256, Veh. A --- M =256, Ped. B
—— M =512, Veh. A —— M =512, Ped. B
1072 |
jaet
=
BT
B
1074 1 1 1 1 1
8 12 16 20 24 28
Ep/Np in dB

Abb. 5.4: Bitfehlerrate (uncodiert) fiir verschiedene Kanalmodelle und DFT-Léangen
M bei L =3

hier zeigt sich ein geringerer Unterschied mit steigendem M, aufgrund
der besseren Approximation. Auch fiir M =512 verbleibt eine durchweg
hohere Fehlerrate fiir den Kanal Ped. B, welche teilweise auf die hohere
maximale Verzogerung zuriickgefithrt werden kann. Zusétzlich entsteht
dabei mehr ICI, die mit den hier betrachteten Entzerrern schwerer zu
kompensieren ist.

In néchsten Abschnitt werden daher Methoden betrachtet, bei denen der
erwartete Einfluss der Inter-Carrier-Interferenz (ICI) in das Entwurfsver-
fahren miteinbezogen wird.

5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

Die im vorherigen Abschnitt beschriebenen Verfahren behandeln die Effek-
te einer Mehrwegeausbreitung ausgehend von dem Ziel die frequenzselekti-
ven Kanaleigenschaften moglichst gut zu kompensieren. Dieses Vorgehen
konzentriert sich auf die Ubertragungsfunktion der Untertréigersignale
vor und nach der Entzerrung, die damit auf ein Filterentwurfsproblem
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5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

abgebildet wird. Die im Folgenden diskutierte Herangehensweise bedient
sich einer Interpretation und Losung im Zeitbereich:

Dabei interpretiert man die in die Entzerrer eingehenden Abtastwerte
als Beobachtungen, in denen die gesuchten Datensymbole enthalten sind
und extrahiert werden miissen. Aufgrund der zeitdispersiven Kanaleigen-
schaften kann ein Datensymbol in mehreren Beobachtungen enthalten
sein, abhéngig von der ISI. Fiir die Entzerrung werden Gewichtsfaktoren
gesucht, mit denen sich aus einer Folge von Beobachtungen moglichst opti-
male Schéitzungen der gesendeten Symbole eines Untertragers ergeben.

Ein hierfiir hdufig verwendetes Optimalitdtskriterium stellt die im Mittel
zu erwartende Schétzfehlerenergie dar [Kro03, Kap. 6]:

J = B{[xrn - 2]’} (5.6)

Um diese zu berechnen, werden die Beobachtungen als Zufallsprozesse
interpretiert, deren Dichte am Empfianger bekannt sei [Kro03, Kap. 6].
Neben der Kanalimpulsantwort werden dazu die Verteilung der gesendeten
Symbole sowie die Parameter des Empféangerrauschens benétigt, aus denen
sich die optimalen Gewichtsfaktoren berechnen lassen.

Der Zusammenhang zwischen den zufilligen Sendesymbolen und den
Beobachtungen ist so, abgesehen von der Stérung durch das Empfianger-
rauschen, deterministisch. Im Folgenden wird das zugehérige Signalmodell
aus den Modellen nach Abschnitt 3.1 hergeleitet und daraus eines fiir den
resultierenden Schétzfehler gebildet.

5.2.1 Signalmodell fiir die Beobachtungen

Interpretiert man die Entzerrung als Schatzproblem stellt sich folgendes
Szenario: Gesucht ist das zum Zeitindex n auf dem Untertriger £ ge-
sendete Symbol zj, ,. Dazu werden L zusammenhénge Ausgangswerte
der Analysefilterbank yy, ,, verwendet. Neben dem aktuellen mit Index n
gehen zusétzlich L~ vorhergehende und L™ nachfolgende Werte ein, es
gilt L = L™ +1+ L*. Fiir eine lineare Entzerrung werden L zugehorige
Koeffizienten wy, , ; gesucht, die das oben beschriebene Entzerrungsfilter
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

darstellen und so die Bildung des Schétzwerts

L+
g = Re{ Z w,’;’n’é . yk,nﬂs}, (5.7)

6=—L~

mit minimalem mittleren quadratischen Fehler (MMSE) J zu ermogli-
chen. Man beachte, dass hiermit nicht bezweckt wird, die Fehlerenergie
zwischen den y , und den dazu am Sender korrespondierenden Synthese-
filterbankeingéngen, den phasencodierten Sendesymbolen, zu minimieren.
Die am Empfanger hinzukommende intrinsische Interferenz Iy, stellt
einen systematischen Unterschied der beiden Gréflen dar und soll daher
nicht in J eingehen. Daher beinhaltet das hier gewéhlte Modell bereits die
Phasendecodierung und Realteilbildung aus Gleichung (2.21), wodurch
Iy, », idealerweise ausgeblendet wird.

Fiir die Berechnung der optimalen Entzerrerkoeffizienten wy, , ; bietet
sich eine Darstellung mit Vektoren und Matrizen an. Mit dem Vektor der
Beobachtungen @, ,, und dem der Entzerrerkoeffizienten wy, ,,, mit

Ye,n-L- Wy m,-L—
gk,n = Yk,n € CL wk/ﬂ = Yk,n,0 € CL7 (5,8)
Yr,n+L+ W, n, L+

lasst sich Gleichung (5.7) als
Zin = Re {Wh Tk.n } (5.9)

darstellen.

Um daraus den optimalen Koeffizientenvektor zu berechnen, wird ein
Signalmodell fiir 3y, », benétigt, das den Zusammenhang mit den gesendeten
Symbolen zj, und sonstigen Einfliissen herstellt. Basierend auf den
Ausfithrungen in Abschnitt 3.1 kénnen diese mit

k+1 oo

Yen ® Y. Y. TinBin - qipln-n']+ne[n], (5.10)

i=k—1n/=—oc0

beschrieben werden. Im Unterschied zu Gleichung (3.4) wird hier ange-
nommen, dass g; x[n] ~ 0, fir [k -4 > 1 gilt. Signalanteile von nicht-direkt
benachbarten Untertrdgern konnen damit vernachléssigt werden, da sie
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5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

in den Sperrbereich des zugehorigen Empfangsfilters fallen. Untertréger
am Rand des Ubertragungsbandes werden mit T41,n =0 bzw. 2p_1,n =0
beriicksichtigt. Fiir die Lange der Systemimpulsantwort g; x[n] aus Glei-
chung (3.5) gilt

L,- [(Lg+LhJ\—/[2+Lf—11
2K M + Ly,
[ M2 W
=4K +1+|Ly/%], (5.11)

wobei L, die Lénge der Sendefilterimpulsantwort, L, die der Kanalimpul-
santwort und L die der Empfangsfilterimpulsantwort sind. Die Opera-
toren [-] und || stellen die néchst grofere bzw. kleinere ganze Zahl des
jeweiligen Arguments dar.

Die Léngen L, und Ly ergeben sich bei einer Abtastung mit A/ Werten pro
Symboldauer T und einem Uberlappungsfaktor K, siehe Abschnitt 2.3.2.1,
zu Ly =Lg=KM+1. Mit der hier gewdhlten nullphasigen Beschreibung
des Prototypfilters gilt g[m] = 0 fur |m| > KM, womit sich auch fur
gi.x[n] ein akausaler Anteil ergibt. Dieser beschreibt den Einfluss von
nachfolgenden Symbolen und hat eine Linge von L; =2K. In einer rein
kausalen Beschreibung entspricht dies der Gruppenlaufzeit. Der kausale
Anteil hat eine Linge von L, = 2K +|Lj,/4 | und beschreibt den Einfluss
vorhergehender Symbole. Der letzte Summand in L, entspricht einer
Verldngerung der Impulsantwort durch den Kanal, die aber nur dann
auftritt, wenn die maximale Echolaufzeit im Kanal die halbe Symbollédnge
iibersteigt.

Mit den phasencodierten Sendesymbolen als v;[n] = ;0 ldsst sich
Gleichung (5.10) als

k+1 L,
Yk Z Z Qi k[-0] - vi[n + 8]+ ni[n] (5.12)
i=k-18=—L,

schreiben. Dabei ist Systemimpulsantwort zeit-invertiert und beschreibt
somit von links nach rechts den Einfluss vorhergehender und nachfolgender
Symbole.
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Um daraus eine Vektor-Matrix-Darstellung zu erhalten wird der Vektor
aller phasencodierten Sendesymbole, die auf ¢, Einfluss haben, gebil-
det:

6@',7L—(L‘+LE) 0 Tin—(L=+L7)
'Dz[n] = : Bi,n . : Ii.,n
0 ﬁq‘,,n+(L++L'{'1') Ii,n+(L++L;)
=diag (Bin) T € CHEaTl (5.13)

Damit ldsst sich Gleichung (5.12) als

k+1

Jen = Y, Qik-vi[n]+ijk[n] (5.14)
i=k—1

schreiben, mit der Systemmatrix th e CE*(La+L=1) it der fiir eine
Faltungsoperation typischen Bandstruktur:

aiplly) qiklLy-11 - @x[-LE] 0 0
0 @iwlly]l  a@xlly-11 - @x[-Li] 0
Qi =
0 0 ainlL;] aiwlly-1] -~  qiw[-L}]

(5.15)

Weiter werden die im Vektor der Beobachtungen ¢, ,, enthaltenen Rausch-
komponenten mit den Rauschvektor 7j,[n] € C* beschrieben. Jedes Un-
tertrdgersignal enthélt dabei nur einen Teil des gesamt auftretenden
Rauschsignals n[m]. Es gilt:

nk[n] = n[&n—m]- fi[m]

m

Mok 4078

fk[—ﬂ‘ﬁ[%ru—é] (5.16)

M
§=-K 5

Analog zum oben beschriebenen Einfluss der gesendeten Symbole, werden
je L aufeinanderfolgende Werte dieser Signale zum Rauschvektor 7j;[n]
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5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

zusammengefasst. Dieser ergibt sich aus allen iiber das Empfangsfilter
fr[m] eingehenden Rauschanteilen zu

[ (n-L™-K)]

k] =1 ml = By nln] = Bp-i[n].  (5.17)

nk[n+L¥]
[ (n+L*+K)]

Die Matrix By, realisiert dabei analog zur Systemmatrix ();  die Emp-
fangsfilterung als Korrelation mit einer Bandstruktur. Hier wird allerdings
auch eine Dezimierung mit dem Faktor M /2 vorgenommen, weswegen
die Zeilen von By, die Empfangsfilterimpulsantwort nicht jeweils um eins,
sondern um M /2 versetzt enthalten:

fel[KM] fr[KM-1] - fr[-KM] 0
0 w0 fr[KM] fr[KM-1] fr[-KM] 0
By =
0 0 f[KM]  fr[KM-1] fr[-KM]

(5.18)

Insgesamt liegt damit eine Beschreibung fiir den Einfluss aller unbekann-
ten Komponenten auf die Beobachtung ¢, vor. Dies ermoglicht eine
Beschreibung des Schétzfehlers in 2 , abhingig von den umgebenden
Symbolen, der Kanalimpulsantwort und dem Empfangerrauschen. Dieses
Modell bildet die Grundlage zur Berechnung des optimalen Entzerrerkoef-
fizientenvektors Wy .

5.2.2 Signalmodell fiir den Schatzwert

Mit dem im vorherigen Abschnitt erstellten Signalmodell fiir die Beob-
achtungen gy, ,, ist der Zusammenhang mit den gesendeten Symbolen und
den Kanaleinfliisssen gegeben. Fiir den Wert der daraus resultierenden
Schétzung &, wird nur der Realteil der entzerrten Filterbankausgénge
verwendet. Die im zugehorigen Imaginérteil zu erwartende intrinsische

101



5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Interferenz ist nicht Gegenstand der zu minimierenden Fehlergréfle nach
Gleichung (5.6).

Es ist daher zweckméaBig ein Modell abzuleiten, dass nur den hier relevanten
Realteil enthélt:

T = Re {0} Grn} = Re W[, - Re fgpn +Im @), -Im Gy

. . Re 4i.n
=[Re @y, Im wy,]- [Im Z’; ] (5.19)
=0y, Yy (5.20)

Die reellwertigen Vektoren ﬁ)km e R2L und g_jkn e R2L ergeben sich durch
Ubereinanderstapelung der Real- und Imaginirteile der zugehérigen kom-
plexwertigen Vektoren. Fiir das vektorisierte Systemmodell nach Glei-
chung (5.14) folgt

Re Gk | k+l TRe {Qir-vi[n]} Re 7jx[n]
[Im Z7k,n] - Zl [Im {Qik '@'[n]}] ’ [Im ﬁk[n]] ’

woraus sich nach Einsetzen der Gleichungen fiir die phasencodierten
Symbole und der Rauschens

_ & [Re {szdlag(ﬂzn>} - Re By —-Im By Reﬁ[n]
ykn_ Z [Im {Qz kdlag(ﬁz n)} Tim * Im By Re By || Im ’f][n]

ergibt. Damit sind nur noch reellwertige Groflen enthalten, die mit

i=k-

i=k-1

k+1
Uen = . Qikmn-Tin+ B -qn]. (5.21)
i=k-1
beschrieben werden kénnen. Die Abhéngigkeit vom Symbolindex n in
den Faltungsmatrizen der Systemimpulsantworten Qz,k,n € R2Lx(Lg+L-1)
entsteht durch die Absorption der Phasencodierung an Dazu wird vor
der Stapelung abhéngig von i+ n jede zweite Spalte mit j multipliziert.
Wegen Bi,mg = Bm gilt auch QUWHQ = sz" Der Rauschvektor 7j[n]
ist im Gegensatz zu den Sendesymbolen z; ,, komplexwertig. Daher muss
beim Ubergang auf 7)[n] die zugehérige Faltungsmatrix By, in Zeilen- und
Spaltenrichtung gestapelt werden.

Mit Gleichung (5.21) liegt ein Modell fiir die am Ausgang der Analysefilter-
bank zu beobachtenden Werte Z_jk,n vor, aus denen mit dem modifizierten
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5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

Entzerrerkoeffizientenvektor ﬁ;;m direkt die reellwertigen Symbolschét-
zungen Z , berechnet werden kénnen. In dieser Form kann im Folgenden
die angestrebte MSE-optimale Losung bestimmt werden.

5.2.3 Berechnung der Entzerrerkoeffizienten

Fiir die Berechnung der Entzerrerkoeffizientenvektors ﬁ)k-,n mit minimaler
mittlerer quadratischer Fehlerenergie J werden die unbekannten Einfliis-
se als stochastische Groflien angenommen. Dies umfasst die gesendeten
Symbole sowie das Empfangerrauschen. Die Kanalimpulsantwort h:[m]
und damit die Systemmatrix sz:n werden als bekannt vorausgesetzt,
sieche Abschnitt 4.5. Gleiches gilt fiir das Verhéltnis aus Signal- und
Rauschleistung.

Die Sendesymbole xj ,, werden als unabhéngig und identisch verteilt an-
genommen. Thr Erwartungswert sei E{zj,} = 0 und die Varianz dement-
sprechend auch die mittlere Leistung sei var{zy ,} = 0,5. Diese Definition
motiviert sich durch die Tatsache, dass es sich um reellwertige Zufallsva-
riablen handelt, die im Vergleich zu komplexwertigen Symbolen nur die
halbe Information tragen. Fiir den stochastischen Prozess, den die Folge
der zy, 5, fiir jeden Untertréger darstellt, ergibt sich wegen des zeitlichen
Abstands von T/2 der Symbole daraus eine mittlere Leistung von eins.
Weiter sei das additive weiBe Gauf’sche Rauschen n[m] ~ CN'(0; Np) und
unabhéngig von den Sendesymbolen. Die in (5.21) eingehenden reellwer-
tige Elemente in 7[n] weisen damit die halbe mittlere Leistung, Ny/2,
auf.

Fiir einen linearen (oder besser affinen) Schétzer mit minimalem quadra-
tischem Fehler (MMSE) gilt allgemein [Kay93, Kap. 12.3]

-1
i‘k,n = E{xk,n} + cov {xk,na gk,n} cov {gk,n;gk,n}

: (:ijn - E{:’jkn}) (5.22)

Jedes Element der Beobachtungen ﬁkn setzt sich aus einer Linearkombi-
nation der mittelwertfreien Sendesymbole und Rauschvektoren zusammen
und ist daher selbst mittelwertfrei. Mit E{zg,} = 0 und E{yx,} = 0
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

folgt die Losung fiir die gesuchten Entzerrerkoeffizienten aus dem Gauf3-
Markoff-Theorem [Kro03, Kap. 7.1]

R - cov {xk,n,ﬂk,n} R
Bhon =Wy Ybn = ————— "Ykns (5.23)
cov {gk,na gk,n}
mit der Kovarianzmatrix cov{yx n, ¥k} € R?2**L und der Kreuzkovari-
anzmatrix cov{zy n, §kn} e RP2L Der Quotient dieser beiden Terme sei
das Produkt der Matrix im Zéhler mit der inversen Matrix im Nenner.

Fir die Kreuzkovarianzmatrix des zu schiatzenden Symbols mit dem Vektor
der Beobachtungen gilt allgemein

Ccov {Zk,na jkm} = E{Ik,n . :Ijll:{n} - E{l‘k,n}E{iﬁn}
- E{x,m : gj,zn} (5.24)

Nach Einsetzen von Gleichung (5.21) ergibt sich daraus

= iy T AT =7 T
cov {xk‘,na gk,n} = Z E{xk,n ) i"m} Qi * E{xk,n ] [”]} - By,
i=k—1
Die hier enthaltenen xy, ,, sind von den Symbolen benachbarter Untertréger,
d.h. i # k, und auch dem Rauschvektor 77[n] unabhiingig, so dass nur einer
der Summanden verbleibt

= . AT
cov {Ik,nv yk,n} = cov {Ik,nv xk,n} . Qk,k,n'

Weiter sind auch vorherige und nachfolgende Symbole von zj, , unabhén-
gig, so dass sich schliefllich der Term

cov {J;k,n,gjkm} = var{a:k,n}-ég-Qf,km (5.25)

ergibt [WBNOS|, wobei é; ein Einheitsvektor der Lange 2L ist und 7 der
Index desjenigen Elements von Zj, , das xj, enthilt. Die berechnete Ko-
varianz beschreibt die Ahnlichkeit der Elemente des Beobachtungsvektors
mit dem zu schiatzenden Wert xy, ,,. Diese Ahnlichkeiten ergeben sich aus
den korrespondierenden Abtastwerten der Systemimpulsantwort, die ohne
Mehrwegeeinfluss der eines Nyquistfilters entspricht, siche Abschnitt 2.3.1.
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5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

In diesem Fall weist nur einer der beobachteten Werte yy, ,, eine nicht
verschwindende Korrelation auf. Unter Mehrwegeausbreitung entsteht
jedoch ISI, also systematische Zusammenhénge der Elemente von ﬁkn mit
xn. Genau diese gehen als Gewichtungsfaktoren nach Gleichung (5.23)
in die Entzerrerkoeffizienten ein.

Die zweite Komponente stellt die inverse Kovarianzmatrix des Beobach-
tungsvektors dar. Fiir diese gilt

cov {ij,n, ﬁkn} = E{l,:/kn : Z_j/?n} - E{Z_jkn}E{g_jl?n}
- E{gmgj}{n} (5.26)
Auch hier wird das Systemmodell (5.21) eingesetzt und es folgt

cov {ijm ﬁkn} = ;211 sznE{@n ‘ ffZTn}Qszn + BkE{ﬁ[n] i [n]}BkT

Das Kronecker-Produkt der Sendesymbolvektoren E{Z; ,, - :?ZTn} hat auf-
grund der angenommenen Unabhéngigkeit der xj ,, nur auf der Hauptdia-
gonale nicht-verschwindende Elemente. Diese sind zudem identisch und
entsprechender der Varianz der Symbole. Fiir den Erwartungswert der
Rauschvektoren ergibt sich analog dazu die Varianz var{ng[n]} = No/2
und damit insgesamt der Term [WBNOS§]

k+1 B B _
cov {gk,nv gk,n} = Z Qi,k,n Var{xi,n}Qg:km + Bk %BZ (527)
i=k-1

Die Hauptdiagonalelemente dieser Matrix beschreiben die mittlere Leis-
tung der Beobachtungen gjkm, die aus der iiber die Systemmatrix pro-
pagierten mittleren Leistung der Sendesymbole und der des iiber den
Empfangsfilter einflieBende Empfangerrauschens besteht.

Mit den Gleichungen (5.25) und (5.27) lassen sich die Koeffizienten des
Entzerrers schliefllich berechnen [BMN10]:

T AT
-7 var{Zx,n } - €; 'Qm,
Wi = Ty ”7 ”7 - (5.28)
> Qikmvar{zen}Qi s, + B2 Bl
i=k—1

105



5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Mit var{zy ,} = 1/2 ergibt sich daraus

T AT
= & 'Qk,k,
W = 7 - = (5.29)
> QiknQlp + BrBi - Ny
i=k-1

Die grundsétzliche Struktur dieser Losung ergibt sich wie oben beschrie-
ben: Im Zihler steht die erwartete Ahnlichkeit des zu schitzenden Symbols
mit den jeweiligen Beobachtungen. Diese Terme dienen als Gewichtsfakto-
ren. Die Terme im Nenner wirken als relativierende Faktoren: Je hoher
die erwartete mittlere Leistung und Ahnlichkeit mit den anderen Beob-
achtungen relativ zur Ahnlichkeit mit zy, ,,, desto geringer der zugehorige
Koeffizient in @k’n.

Im Unterschied zu den beiden eingangs diskutierten Entzerrungsver-
fahren, wird in diesem Modell die im Mittel auftretende Inter-Carrier-
Interferenz (ICI) mit beriicksichtigt: Nicht nur eine hohe Rauschleistungs-
dichte Ny verringert den Betrag eines Gewichtsfaktors, sondern auch
die Terme Qkil,k,n(ﬂ?aLk,n wirken in dhnlicher Weise — als zufallige
Storkomponente, die die Verlasslichkeit der zugehorigen Beobachtung
reduziert.

5.2.4 Simulation und Aufwandsbetrachtungen

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfiahigkeit des MMSE-basierten
Entzerrungsverfahrens anhand verschiedener Simulationen untersucht. Die
betrachteten Szenarien und Ubertragungsparameter entsprechen dabei
denen der Simulation aus Abschnitt 5.1.3 — einziger Unterschied ist das
Verfahren zur Berechnung der Entzerrerkoeffizienten.

Abbildung 5.5 zeigt die resultierende Bitfehlerrate fiir verschiedene DFT-
Langen M. Dabei zeigt sich dhnliches Verhalten wie in Abschnitt 5.1.3. Die
MMSE-basierte Entzerrung unterliegt grundsétzlich denselben Beschrén-
kungen in der Leistungsfahigkeit beziiglich des Untertragerabstandes, also
der Abhéngigkeit von der DFT-Léngen M, in Relation zur Anzahl Entzer-
rerkoeffizienten L: Auch hier zeigt sich, dass je schmaler die Untertréiger,
desto besser die Entzerrung bei festem L. Ist die Single-Tap Approximati-
on hinreichend genau erfiillt, ergibt sich kaum ein Mehrwert aus langeren
Entzerrungsfiltern.
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------- L=1, M=128 - L=3, M=128
---L=1, M=256 ---L=3, M =256
—L=1, M=512 —L=3, M=512
1072 ¢
ot
[€a|
m
1073 ¢
1074 : : : : :
8 12 16 20 24 28

Egp/Np in dB

Abb. 5.5: Bitfehlerrate (uncodiert) in einem Veh. A Kanal und MMSE-Entzerrung
mit L = 3 fiir verschiedene DFT-Langen M

------- L=1,Veh. A - L=1, Ped. B
~--L=3Veh.A ---L=3 Ped B
——L=5Veh. A ——L=5 Ped. B

10—2 |

BER

i e .

1074 : : : : :
8 12 16 20 24 28
Ep/Np in dB

Abb. 5.6: Bitfehlerrate (uncodiert) fiir verschiedene Kanalmodelle und Anzahl MMSE-
Entzerrerkoeffizienten L bei M = 256
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---------- MM, L=1, MMSE - MM, L=1, FA
—— MM, L=3, MMSE —— MM, L=3,FA
---1I0TA, L=3, MMSE ---10TA,L=3,FA
1072 ¢
jaet
=
[as}
1078
1074 1 1 1 1 1
8 12 16 20 24 28
Ep/Np in dB

Abb. 5.7: Vergleich der Bitfehlerraten bei M = 256 fiir verschiedene Entzerrer mit
L Koeffizienten aus der Fourierapproximation (FA) und mit minimaler
quadratischer Fehlerenergie (MMSE) unter Verwendung eines IOTA, p =1,
oder Mirabbasi-Martin (MM) Filters.

Abbildung 5.6 zeigt die Simulationsergebnisse fiir unterschiedliche Ka-
nalmodelle in Abhéngigkeit der Anzahl Entzerrerkoeffizienten L. Bei dem
hierfiir gewéhlten Untertragerabstand von F' = 30kHz ist das unterschied-
liche Verhalten iiber L gut erkennbar: Fiir beide Kanalmodelle ergibt
sich bei L = 3 eine Verbesserung aufierhalb des vom Rauschen begrenzten
Bereichs. Eine weitere Erhéhung von L bringt im betrachteten SNR-
Bereich fiir die hier gezeigten Szenarien kaum Verbesserungen — wohl
aber bei noch grofleren Untertrigerabsténden oder Kanédlen mit langeren
Mehrwegelaufzeiten.

Einen Vergleich der Leistungsfahigkeit von Entzerrern mit MMSE-Koeffi-
zienten mit denen aus der Fourierapproximation (FA) im vorherigen
Abschnitt 5.1.2 zeigt Abbildung 5.7. Der Entwurf nach Gleichungen (5.1)
und (5.29) resultiert fiir L =1 in Qg1 = Hy n und Qpe1,x ~ 0 und damit
naherungsweise identischen Koeflizienten und letztlich auch Fehlerkurven.
Fir L = 3 hingegen zeigt sich fiir hohe SNR ein deutlicher Unterschied:
Bei der Fourierapproximation wird versucht einen méglichst glatten Fre-
quenzgang nach der Entzerrung zu erzeugen. Die dazu verwendeten Werte
der gewiinschten Ubertragungsfunktion kénnen mit Gleichung (5.1) op-
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5.2 Entzerrer mit minimaler Fehlerenergie

timal im MMSE-Sinne berechnet werden. Allerdings ergeben sich nach
dem Filterentwurf Abweichungen, die besonders an den Réndern jedes
Untertragerbandes auftreten. Damit sind die Koeffizienten nach der Fou-
rierapproximation nicht mehr optimal. Anders als bei der hier diskutieren
MMSE-Losung wird der Einfluss der erwarteten ICI ignoriert, wodurch
sich eine hohere Fehlerrate im Interferenz-limitierten Bereich einstellt.

Dies zeigt sich besonders im Unterschied der Fehlerraten fiir einen Mira-
bbasi-Martin (MM) und einen IOTA-Prototypfilter fir die Kurven mit
FA im Vergleich zu denen mit MMSE-Entwurf: Das IOTA-Filter weist bei
p =1 eine geringe Konzentration der Pulsenergie im Frequenzbereich auf,
wodurch die mittlere ICI héher ist als beim MM-Puls. Bei Entzerrerkoeffi-
zienten mit MMSE-Entwurf wird dies als Teil des Modells erfasst, so dass
sich auch im nicht-rauschlimitierten Bereich eine optimale Losung ergibt.
Unter Verwendung der Fourierapproximation (FA) kommen in diesem
Bereich systematische Fehler des Entwurfsverfahrens besonders hervor:
Die zu approximierende Ubertragungsfunktion entspricht immer mehr der
Zero-Forcing Losung, fiir die sich allgemein eine geringere Dampfung der
Filterkoeflfizienten einstellt. Als Folge davon ergeben sich hohere Interfe-
renzanteile und es ist sogar ein leichter Anstieg der Fehlerkurve fiir den
Fall IOTA mit FA im hohen SNR-Bereich erkennbar.

Die Verwendung der MMSE-optimalen Entzerrerkoeffizienten hat in sol-
chen Fillen klare Vorteile. Dies bedingt allerdings die Berechnung und
Aktualisierung der Werte nach Gleichung (5.29) und ist im Vergleich zur
Fourierapproximation ein deutlicher Mehraufwand. Ausgehend von ei-
ner Schitzung der Kanalimpulsantwort h,[m] und Rauschleistungsdichte
Ny ~SNR ™! werden folgende Terme bendtigt:

e Der Term Bkég e R2E%2L gt nur vom Empfangsfilter abhingig und
kann daher vorberechnet werden. Dabei reicht der Fall k£ = 0 aus, da
Byro = By gilt und sich ansonsten nur Anderungen im Vorzeichen
ergeben, analog zu den Koeffizienten aus Tabelle 3.1.

¢ Die Systemmatrizen szn miissen mit jeder Anderung von h,,[m]
fiir jeden Untertrédger neu berechnet werden, wobei die enthaltene
Faltung von Sende- und Empfangspuls vorausberechnet werden
kann. Dabei reichen k=0 und ¢ € {0,1} aus, um durch komplexe
Modulation von h,[m] alle anderen Félle berechnen zu koénnen.
Folglich konnen die (go * fo)[m] bzw. (gs1 * fo)[m] als Prototypen
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

in Analysefilterbinken wie in Abschnitt 2.3.4 beschrieben verwendet
werden, um alle Qg x,n bZW. Q.1 k,n parallel zu berechnen.

o Fiir die abschlieBende Berechnung (5.29) ist neben der Summe
im Nenner vor allem die damit reprisentierte Invertierung einer
2L x 2L Matrix relevant. Dabei ist zu beachten, dass es sich hier um
reellwertige Gleichungen handelt und damit die nétigen Operation
entsprechend einfacher sind.

Insgesamt ist der Einsatz von linearen Entzerrern mit mehr als einem
Koeffizienten immer mit zusitzlichem Aufwand verbunden, sowohl bei
der Berechnung der Koeffizienten, als auch bei der Ausfithrung selbst.
Aus den Ergebnissen der Simulationen wird allerdings deutlich, dass je
nach Szenario damit bei gleicher Fehlerrate eine Vergroflerung des Un-
tertragerabstands moglich wird. Damit steht der Mehraufwand bei der
Entzerrung einer Aufwandsreduktion der Filterbank entgegen. Zusétzlich
verringern sich die Anforderungen an die Schiatzung der Tragerfrequenz-
abweichung.

5.3 Iterative Entzerrung

Im Folgenden werden Entzerrungsverfahren untersucht, bei denen die
Verarbeitung iterativ erfolgt: Die eingehenden Beobachtungen werden wie-
derholt einer Entzerrung unterworfen, mit der Motivation die Ergebnisse
vorheriger Durchldufe direkt oder indirekt zur Unterdriickung von ISI
und ICI nutzen zu kénnen. Ab der ersten Iteration steht dem Entzerrer
damit Vorwissen iiber die zu schétzenden Symbole zur Verfiigung, wel-
ches in Form von a-priori Information iiber die in den zu schéitzenden
Symbolen enthaltenen Bits modelliert werden kann. Die Zuverléssigkeit
des Vorwissens ist entscheidend fiir Effektivitat dieses Vorgehens, welches
grundsétzlich einen erheblichen erh6hten Berechnungsaufwand aufweist.

5.3.1 MMSE mit a-priori Information

Betrachtet wird ein MMSE-basierter Entzerrer, fir den neben den Beob-
achtungen %y, , zusétzlich a-priori Information iiber die zu schitzenden
Symbole vorliegt. Die Berechnung der Entzerrerkoeflizienten erfolgt analog
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zu Abschnitt 5.2.3 — allerdings unter anderen Voraussetzungen: Ohne
jegliches Vorwissen iiber die gesendeten Symbole werden diese als un-
abhéngig und identisch verteilt mit dem Erwartungswert null und der
Varianz 0,5 angenommen. Hier liegt Information iiber die Verteilung der
Symbole x, ,, vor, die sich auf die Optimalitét der Koeffizienten im Sinne
des minimalen mittleren Fehlerquadrats (5.6) auswirkt:

Die a-priori Informationen iiber die gesendeten Symbole zy, ,, seien die
Momente E{zgn} = pirn, und var{zgn} = vkn. Aus Gleichung (5.22)
ergibt sich damit die Form

Bhon = Mo + Wk gy Upo (5.30)

wobei gjgn den Vektor der Beobachtungen nach Abzug der zu erwartenden
Symbolanteile darstellt. Nach Gleichungen (5.22) und (5.21) ergibt sich

k+1

?_j]?,n = ik,n - E{gjkm} = z—,:/k,,n - Z Qi,k,n : ﬂk,na (531)
i=k-1

mit fig n, = E{Zkn}, dem Vektor der erwarteten Symbolanteile.

Diese Operation kann als eine Form von Interferenzkompensation inter-
pretiert werden, da auf Basis des Vorwissens iiber zy , die erwarteten
Anteile in den Beobachtungen %, nachgebildet und abgezogen werden.
Da die verwendeten Werte pi, , im Allgemeinen nicht aus dem Symbo-
lalphabet sind, kann dies als Soft Interference Cancellation bezeichnet
werden: Idealerweise handelt es sich um einen Zwischenwert, mit dem die
tatsdchliche Interferenz nur in soweit entfernt wird, wie auch Sicherheit
iber das jeweilige Symbol, bzw. die einzelnen damit dargestellten Bits,
besteht. Der noch verbleibende Einfluss auf die Beobachtungen ﬁgn wird
damit genauso verdndert, wie die Kovarianzmatrix selbst.

Beides bedingt eine modifizierte Berechnung der Gewichtsfaktoren ﬁ;}gn

aus Gleichung (5.28). Unter Verwendung von fix ,, und vy, ergibt sich

= = - T
cov {xk;ruykm} = E{(xk,n - ,u/k:m) . (yk,n - E{yk,n}) }
= E{(trn~ i)’} 6 Qhom (5.32)

=Vk,n
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen
und mit i‘gn =T n— E{Z;n} gilt weiter

cov {ij,m?k,n} = E{ngn : 272:}
k+1

ZQ”M {* ~*?S}Qlkn+Bk 0BT (5.33)

wobei weiterhin unabhéngige Sendesymbole angenommen werden, so dass
sich mit

Vi = E{ 0T } - diag{ Var{:ﬁiyn}} (5.34)

eine Diagonalmatrix ergibt, mit der sich die insgesamt in den Beobach-
tungen zu erwartenden Varianz abhingig von der tatsichlichen Streuung
der umliegenden Sendesymbole berechnen lasst.

Setzt man diese Terme in Gleichung (5.23) ein, ergibt sich die Form
- k+1 N -1
Wy p = Vk nskn( Z szn an1k71+BkB ) (535)
i=k-1

Dabei ist 8, ,, = Qk)k’néﬁ der Einfluss des zu schitzenden Symbols selbst.

Man beachte, fiir dass die dabei verwendeten Kovarianzmatrizen

cov {xk,n, gjkn} = cov {xkn,ﬁgn} und (5.36)

cov {gjkn,ﬁkn} = cov {;7,2,",52771} (5.37)

gilt, womit die Koeffizienten ﬁ/in auch minimalem mittleren quadratischen

Fehler beziiglich der Beobachtungen ﬂgn erzeugen und in diesem Sinne
optimal fiir die Werte nach dem Abzug der erwarteten Symbolanteile
sind.

5.3.1.1 Soft Interference Cancellation
Da dem Empféanger auch bei iterativer Entzerrung nur das Empfangssignal

als Informationsquelle fiir die gesendeten Daten zur Verfiigung steht,
ist jegliches Vorwissen stets nur eine Schitzung daraus. Diese soll mit
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5.3 Iterative Entzerrung

jeder Iteration verbessert werden, indem die urspriingliche Quelle, das
Empfangssignal, unter den verdnderten Bedingungen neu ausgewertet
wird. Die Information iiber den zu schétzenden Wert selbst wird dabei
nicht genutzt, da diese aus der selben Quelle stammt und sonst keine
unabhéngige, neue Schédtzung moglich ist [TS11].

Bei Soft Interference Cancellation (SIC) werden daher lediglich die Anteile
der umliegenden Symbole aus dem Beobachtungsvektor entfernt, nicht
jedoch den Einfluss des zu schéitzenden Symbols selbst. Fiir die Berechnung
an der Stelle (k,n) wird das a-priori Wissen ignoriert, also py,, = 0 und
Vk,n = 0,6 verwendet, um unabhéngig davon eine Schétzung %, zu
erhalten [TSK02a].

Optimale Entzerrerkoeffizienten miissen daher auch bei ansonsten zu-
mindest abschnittsweise konstanter Kanalimpulsantwort fiir jeden Sym-
bolindex n neu berechnet werden. Dazu wird wie in [TSKO02a] die Glei-
chung (5.30) als

k+1
Qk,n = Nk,n + Uk:,n : f_}z:n (yk,n - Z Qi,k,nﬁk,n) ) (538)
i=k-1

geschrieben, mit fy ,, = St Sk = v,;’lnuzjkm und .., = cOV{Tk.n, Uk.n } aUS
Gleichung (5.35).

Setzt man nun py , = 0 und v, = %, folgt

- . k+1
-%k,n =0+ % . f]z-:n (yk,n - Z Qi,k,nﬁk,n + Nk,ngk,n) P (539)
i=k-1

mit den modifizierten Koeflizienten fg ,», und einem zusétzlichen Term der
die hier unerwiinschte Interferenzkompensation in gjgn an der Stelle (k,n)
riickgéngig macht. Fiir die fan muss die in Xy, ber V;; eingehende
Varianz vy, angepasst werden:

= = -1,
. = (Ek,n - Sk,n(% - Uk,n)sz,n) Sk,n (540)

Vk,n=3

fk,n = fk,n
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Mittels der Woodbury-Matrix-Identitat [Hig02, Kap. 14] kann diese Anpas-
sung durch eine Skalierung der urspringlichen Koeffizienten ausgedriickt
werden:

= N -1 2
fk:,n = (1 + (% - Uk,n)flz—:nsk,n) fk,n (541)

=2Kk n

Damit ergibt sich schliellich die Schiatzung
Epn = Kk,nfi?,n (ign + Mk,n§k,n) ) (5.42)

deren Form bei der Anwendung auf alle Symbole eines Rahmens Vorteile
bietet: Die SIC kann effizient fiir alle Positionen gemeinsam ausgefithrt und
anschlieflend lokal durch Ky, ,, und pu, 3k, » riickgéngig gemacht werden.

5.3.1.2 Simulationen

Den Einfluss von SIC auf die Fehlerrate zu veranschaulichen, werden
im Folgenden die Ergebnisse verschiedener Simulationen vorgestellt, in
denen die a-priori Information von extern zugefiihrt wird. Dies stellt kein
realistisches Szenario dar, zeigt aber das Potential dieser Methode auf.
Die Parameter des angenommenen FBMC-Systems sowie die betrachten
Szenarien entsprechen denen aus den Abschnitten 5.1.3 und 5.2.4, wobei
hier lediglich das Kanalmodell Pedestrian B verwendet und sich auf die
Untertragerabstdnde F' = 30kHz und F' = 60kHz beschrankt wird.

Die a-priori Information kann in Form des Log Likehood Ratio (LLR) der
korrespondierenden Bits ¢; angegeben werden:
P{Cl = 0}

M) =In Pla<1) (5.43)

Der Zusammenhang mit den fiir die Berechnung im vorherigen Abschnitt
benédtigen Erwartungswerten und Varianzen ergibt sich fiir zweistufiges
PAM-Symbolalphabet mit ag = —a1 = 271/2 und Thm = O, ZU

— = ao 4
Hkn = E{zkn} T 1+eMa) 14 erMa)
= ag tanh (A(c1)/2) (5.44)
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5.3 Iterative Entzerrung

und wegen E{z} ,} =ag =0,5zu

Vg = var{xg n} = E{xin} - E{ka}2
L
== - . 5.45
9 Mk,'ﬂ ( )
Fiir hoherstufige Symbolalphabete miissen die LLR aller repréisentier-
ten Bits entsprechend der Geometrie kombiniert werden, siehe Beispiele
in [TSK02a].

Die Abbildung der LLRs auf p, kann als Soft-Mapping der Bits auf
Symbole interpretiert werden: Der Einfluss jedes Bits, d.h. die Differenz der
Symbole fiir die Werte 0 und 1, wird abhéngig von der Verteilung gewahlt.
Im betrachteten Beispiel ergibt sich ein Zwischenwert o < g, < cv1, der
sich mit steigendem |A(¢;)| einem der beiden Symbolwerte annéhert.

Um das Potential einer Interferenzunterdriickung mit diesen Werten zu
untersuchen, wird angenommen, dass die Vorzeichen der LLRs stets dem
der iibertragenen Symbole entsprechen und es gilt

+A, fure¢ =0
A = 5.46
(Cl) {—Ac fur c = 1 ( )

mit A\, > 0, mit dem letztlich das Verhéltnis der Wahrscheinlichkeiten
in Gleichung (5.43) bestimmt und so ein Maf$ fiir die Zuverldssigkeit
dargestellt wird.

Nutzt man diese Werte zur Berechnung der Entzerrerkoeffizienten (5.42)
und der Interferenzunterdriickung (5.31), ergeben sich die in Abbildung 5.8
gezeigten Kurven. Es werden verschiedene DFT-Lingen M und Werte
fir A\, betrachtet, wobei jeweils Entzerrungsfilter mit L =1 und L = 3
Koeffizienten eingesetzt werden. Die gezeigten Werte fiir A\, lassen sich
mit den Gleichungen (5.44) und (5.44) in die zur Berechnung verwendeten
Momente umrechnen.

Da die a-priori Information aufgrund der Vorzeichenwahl hier stets einen
Mehrwert bietet, gibt das Verhéltnis pix /2, » den relativen Anteil der In-
terferenzunterdriickung an. Fiir A, = 7 ist die Varianz vy, sehr gering und
es wird eine fast vollstdndige Unterdriickung der interferierenden Symbole
in der Umgebung erreicht. In den anderen Féllen ergibt sich eine Soft
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

BER

Ep/No in dB

(a) DFT-Lénge M =128

BER

1074 1 1 1 1 1
8 12 16 20 24 28

Ep/Ny in dB
(b) DFT-Lénge M = 256
Abb. 5.8: Bitfehlerrate (uncodiert) in einem Ped. B Kanal fiir einen MMSE-basierten

Entzerrer mit L = 3 (durchgezogen) und L = 1 (gestrichelt) mit a-priori
Information Ac.
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5.3 Iterative Entzerrung

L, 757 Vk,n  Anteil

0,0 0,000 0500 0%

05 0,173 0470 24%
1,0 0,327 0,393 46%
2,0 0,539 0210 76%
30 0,640 0,090 91%
70 0,706 0,002 100%

Tab. 5.1: LLR-Werte und korrespondierende Erwartungswerte und Varianzen sowie
der Anteil py, /oo in Prozent

Interference Cancellation (SIC), bei der nur eine partielle Unterdriickung
erfolgt — proportional zur Zuverléssigkeit der Vorinformation.

Mit steigendem A, zeigt sich in allen Féllen eine Verringerung der Feh-
lerraten. Dabei ist zu beachten, das die gezeigten Kurven gemittelte
Fehlerraten {iber alle verwendeten Untertriger wiedergeben. Es profi-
tieren jedoch besonders diejenigen, die eine hohe Kanalddmpfung oder
-verzerrung erfahren. Mit einem geringeren Untertragerabstand, also einer
grofleren DFT-Lénge M, verringern sich daher die relativen Verbesserun-
gen bei gleichem Vorwissen. Abbildung 5.8b zeigt die Fehlerkurven fiir
den Fall M = 256, die im Vergleich zu M = 128 aus Abbildung 5.8a zwar
dhnlichen Verlauf aufweisen, aber durch die systembedingte verringerte
Interferenz weniger profitieren.

Wie schon in Abschnitt 5.2.4 diskutiert, ist die Entzerrung mit L = 3 Koef-
fizienten bei diesen Untertragerabstianden auch ohne a-priori Information
leistungsfahiger. Vergleicht man die Félle mit A\, =2 und A\, = 7, zeigt sich,
dass besonders bei L = 3 ein Sattigungseffekt eintritt und die zusétzliche
Interferenzreduktion nur noch wenig Einfluss auf die Fehlerrate hat.

Bei einer Entzerrung mit nur einem Koeffizienten zeigt sich daher eine
durchweg grofiere absolute Verbesserung. Mit geringerer DFT-Lénge er-
hoht sich die zeitliche Streuung der Symbolenergie relativ zur Symboldauer.
Diese kann mit einer Entzerrung, die nicht mehr als eine Beobachtung
beriicksichtigt nicht wieder konzentriert werden, wodurch sich in die-
sen Fillen auch bei groflem A\, noch héhere Fehlerraten als mit L > 1
ergeben.
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5 Entzerrung von FBMC-Signalen

Insgesamt zeigen diese Ergebnisse das Potential einer iterativen Entzer-
rung: In diesem idealisierten Szenario verbleiben bei quasi vollstandiger
Interferenzunterdriickung lediglich die Einfliisse von Fading und Rauschen.
Ob sich diese Vorteile auch in einem realistischen Szenerio, in dem Infor-
mation iiber die gesendeten Symbole aus dem empfangenen Signal selbst
bezogen werden muss, nutzen lassen, wird im Folgenden untersucht.

5.3.2 Mehrstufige Entzerrung

Als Beispiel fiir eine iterative Entzerrung wird der von A. Ikhlef vorgeschla-
gene zweistufige MMSE-Entzerrer [IL09] betrachtet: Dabei werden mittels
einer gewohnlichen MMSE-Entzerrung geméfi Abschnitt 5.2 vorlaufige
Schétzungen JA:,(COBL fiir die gesendeten Symbole berechnet. Diese werden in
einer weiteren Entzerrerstufe genutzt, um ICI zu unterdriicken.

Interpretiert man dieses Vorgehen mit den Methoden aus den vorherge-
henden Abschnitten, hat das in der ersten Stufe gewonnene ,Vorwissen*
fiir ein 2-PAM-Symbolalphabet die Form

+oo , fir 2 >0
Mey) = ’ ham ™ 5.47

(ct) {—oo , fir 2 <0 (547)
Der Symbolentscheidung wird, unabhéingig von den tatséchlichen Ge-
gebenheiten, maximale Zuverléssigkeit zugerechnet und sie hat damit
maximalen Einfluss in der folgenden Iteration. Allerdings schliefit das
auch jede Fehlentscheidungen mit ein.

Abbildung 5.9 zeigt die Ergebnisse von Simulationen dieses Verfahrens.
Parameter und Szenarien werden wie im vorherigen Abschnitt gewahlt,
jedoch wird anstatt des perfekten a-priori Wissens aus Gleichung (5.46)
die diskutierte Methode iterativ verwendet: Die Symbolschatzungen der
u-ten Iteration j,(cuz werden mittels Gleichung (5.47) als Vorwissen der
(u+ 1)-ten Stufe genutzt.

Aus den gezeigten Kurven erkennt man weiterhin eine Verringerung der
Fehlerrate durch die wiederholte Entzerrung u = 1. Mit jeder weiteren
Stufe ergibt sich eine weitere Verbesserung, besonders fiir die Kurven mit
L =3 und M =128. Im Vergleich zu den Verldufen aus dem vorherigen
Abschnitt fallt diese deutlich geringer aus. Dies erkléart sich durch die Art
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BER

Ep/Ny in dB

Abb. 5.9: Bitfehlerrate (uncodiert) in einem Ped. B Kanal mit M = 128 fir eine
mehrstufige MMSE-Entzerrung mit L = 3 (durchgezogen) und L =1 (ge-
strichelt).

und Weise wie Vorwissen aus dem Empfangssignal bezogen wird: Allgemein
profitierten besonders Symbolpositionen mit hoher Kanalddmpfung oder
-verzerrung von der SIC. Diese sind jedoch bedingt durch Verhalten des
Ubertragungskanals von dhnlich beeinflussten Symbolen umgeben, aus
denen schwer zuverlédssige Information gewonnen werden kann. Die SIC
wirkt ineffektiv und eine Verbesserung durch mehrstufige Entzerrung wird
erschwert.

Mit einem konservativeren Vorgehen, wie der Verwendung von endlichen
LLRs oder dem Ignorieren von zeitlich benachbartem Vorwissen, kénnen
weitere Verbesserungen erzielt werden [IL09]. Wirkliche Vorteile ergeben
sich jedoch, wenn stattdessen die Qualitdt und Unabhéngigkeit des Vor-
wissens selbst gesteigert werden kann. Dies ist Gegenstand des folgenden
Abschnitts.

5.3.3 Turbo-Entzerrung

Die Turbo-Entzerrung stellt ein Verfahren zur gemeinsamen Entzerrung
und Decodierung dar. Ahnlich zu Turbo-Codes wird versucht die iibertra-
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— AP ()
— Deinterleaver [—

SIC-MMSE- SISO-
Entzerrer Decoder
)\D (Cl)

— Interleaver [~

Abb. 5.10: Blockdiagramm des Empfangers mit Turboentzerrung

gene Information aus zwei moglichst unabhingigen Codierungen iterativ
zu schétzen [Sk101].

Die beiden Komponenten Entzerrer und Decoder bilden aus den eingehen-
den Daten Schatzungen der Code- bzw. Datenbits optimalerweise nach
dem Maximum A-Posteriori (MAP)-Kriterium [Jon06]. Diese werden als
Soft-Information in Form des extrinsischen Anteils der a-posteriori LLRs
der jeweils anderen Komponente als a-priori Information fiir die néchste
Tteration bereitgestellt [T'S11]. Zwischen den Komponenten wird also stets
nur die aus der Codierung bzw. Kanalbeobachtung zusétzlich gewonnene
Information ausgetauscht. Mittels einer Verwiirfelung der Werte beim
Austausch wird zumindest lokale Unabhéngigkeit erreicht.

5.3.3.1 Systemmodell

Das Systemmodell aus Abschnitt 2.2 enthélt am Sender eine Kanalco-
dierung sowie ein Interleaving, bevor die eigentliche FBMC-Modulation
erfolgt. Die darin eingehende Folge codierter und verwiirfelter Datenbits
{a1} wird dazu auf die Symbole zy, ,, abgebildet.

Die so codiert tibertragenen Daten kénnen am Empfanger mit der in
Abbildung 5.10 gezeigten Struktur iterativ entzerrt und decodiert werden.
Zur Reduktion des Aufwands wird hier der oben diskutierte SIC-MMSE-
Entzerrer eingesetzt. Dieser stellt zwar eine suboptimale Losung dar,
kann aber dennoch zur Approximation der a-posteriori LLRs genutzt
werden [TKS02].

In den Entzerrer gehen neben den von der Synthesefilterbank berechneten
Beobachtungen yy, ,, die Werte AP (¢;) als a-priori Information ein. Aus-
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gegeben wird der extrinsische Teil der Codebit-LLRs. Dieser geht in den
Deinterleaver ein, der die urspriingliche Reihenfolge wiederherstellt und
die Werte an den Kanaldecoder weiterreicht.

Der Kanaldecoder berechnet, neben Schatzungen der Datenbits fiir die
Ausgabe, zusitzlich a-posterio LLRs der Codebits als Maf3 fiir deren
Zuverlissigkeit. Deren extrinsischer Anteil AP (¢;) dient nach einem Re-
Interleaving dem Entzerrer als Vorwissen fiir eine néchste Iteration. Details
zu dieser Struktur finden sich in unter Anderem in [TS11].

5.3.3.2 Soft-Output

Fiir die Entzerrerausgabe werden in einem Turbosystem Soft-Bits aus
den geschétzten Symbolen gebildet. Deren Verteilung wird durch eine
Normalverteilung approximiert, womit dann die a-posteriori Informati-
on in Bezug auf Beobachtungen durch die bezogen Symbolschatzungen
angenédhert werden kann [TSKO02b].

Beispielhaft wird dieses Vorgehen fiir ein zweiwertiges Symbolalphabet
Tin € {a, a1 } betrachtet: Gesucht ist der extrinsische Anteil des Codebit-
LLRs

P(Zhn|cr=0)

ME(¢) =In ,
(c) P(&knlc=1)

(5.48)

wobei ¢; das von zy,, représentierte Bit ist und die Dichtefunktion p(X)
mit X ~ N (iz,0,0% ,) fiir 0 € {0,1} angenihert wird. Da hier lediglich
der extrinsische Anteil gebildet werden soll, darf zur Berechnung von &y, ,,
das Vorwissen iiber ¢; nicht verwendet werden, wie in Abschnitt 5.3.1.1
beschrieben.

Fiir die Erwartungswerte ergibt sich aus Gleichung (5.42)

i = E{&nn

Tl = ai} (5.49)

= Kk,nflz,:n(E{z_jk,n‘xk,n = ai} - E{jk,n} + /Lk,ngk,n )

=E{§k,n|zk,n=0}
= Kion frnShnei (5.50)
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und fiir die gesuchte Varianzen gilt
ai,i = var {ikn|xkn = ai} = cov {fckm,ikm‘xk,n = ai} (5.51)
=KpnfL Ukons ¥ = fenK
= k,nfk,n COVAYk,ny Ykn|Tkn = Q4 fk,n k,n

= Klz)nf]z:n (Zk,n - gk,nvk,nglq;n) fk,n

= K]inf]z:ngk,n (1 - Uk’,nganfk,n) (552)

Unter Annahme von normalverteilten Symbolschiatzungen und mit den
Symmetriebedingungen i1 = —ft5,0 und ai’o = 0925’1 gilt

2pz0
A () = “2’0 T (5.53)

Uac,O
Setzt man hier nun Gleichungen (5.42), (5.50) und (5.52) ein, ergibt sich

o7
QKk7nfk7nSk,na0

2 FT 2 T 7
Kk.nfk,nskvn (]' - vk,nsk,nfkyn

200 7T (=0 .
= ﬁfk n (yk nt ,ufk,nSk,n) 5 (554)
1- Uk:,nsz’nfk,n ’ ’

AE(CZ) = )Kk,nfan (Zjlgm + ﬂk,ngk,n)

woraus mit sy, = f,? nSk,n schlieflich das Ergebnis

20[0

/\E(Cl) = (ijanIEJL + ,uk,nsk,n) (555)

1- Vk,nSk,n

folgt.

5.3.3.3 Simulation und Komplexitatsanalyse

Zur Untersuchung dieses Verfahrens werden Simulationen mit den gleichen
Szenarien wie in den vorherigen Abschnitten durchgefiihrt. Allerdings wird
lediglich eine Kanalrealisierung des Pedestrian B Modells verwendet.

Fiir die Kanalcodierung wird ein Faltungscode der Rate 0,5 eingesetzt, der
mit den Polynomen 1+ 22 und 1+ + 22 beschrieben werden kann [Bos13].
Dieser codiert je 50 -128 — 2 Bits und wird anschlieflend mit zwei Nullbits
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terminiert, so dass sich bei einem zweistufigen PAM-Symbolalphabet
Ubertragungsrahmen mit 100 - 128 Symbolen ergeben.

Fiir das Interleaving wird eine pseudo-zufillige Permutation der Sym-
bole eines Rahmens verwendetet, die am Empfinger bekannt ist. Als
Kanaldecoder wird ein Max*-Log-MAP Decoder [RVH95] eingesetzt, um
Soft-Information fiir die folgende Iteration bereitzustellen. Die ebenfalls
berechneten Schitzungen der iibertragenen Datenbits werden im Folgen-
den nicht weiter betrachtet. Um einen direkten Vergleich mit den anderen
untersuchten Entzerrungsverfahren zu ermoglichen, wird auch hier die
uncodierte Fehlerrate, unmittelbar nach dem Entzerrer, gezeigt.

Abbildung 5.11 zeigt diese fiir verschiedene DFT- und Entzerrer-Léngen.
An Kurven der nullten Iteration, ¢ = 0, zeigt sich im Vergleich zu den
entsprechenden Ergebnissen aus den vorherigen Abschnitten, dass die
verwendete Kanalrealisierung eine starke Verzerrung des Sendesignals und
damit eine {iberdurchschnittlich hohe Fehlerrate zur Folge hat.

Allerdings kann selbst hier die aus der Kanalcodierung gewonnene Infor-
mation erfolgreich zur Interferenzreduktion genutzt werden, was sich an
den deutlich geringeren Fehlerraten ab der ersten Iteration zeigt. Auch
erkennt man, dass die Kurven fiir die erste und die zweite Iteration quasi
identischen Verlauf aufweisen und so weitere Iterationen keinen Mehrwert
bieten. Fiir das betrachtete Szenario ist in Verbindung mit dem Inter-
leaving demnach eine Iteration ausreichend, um ICI und auch ISI soweit
zu reduzieren, dass sich keine zusétzliche Verbesserung am Ausgang der
Entzerrers ergibt.

Mit diesen Ergebnissen lassen sich dariiber hinaus auch suboptimale
Vereinfachungen der Entzerrung vornehmen: So kénnen die eingehenden
Softbits in Zeitrichtung gemittelt werden, um keine Neuberechnung der
Entzerrerkoeffizienten fiir jeden Zeitschritt vornehmen zu miissen. Zusétz-
lich kann die Grofle der Systemmatrix Qk,n verringert werden, indem die
Koeffizienten an den Enden der Impulsantwort, siche auch Abbildung 3.1,
abgeschnitten werden.

Beide Methoden fiihren zu einer zum Teil erheblichen Reduktion des Be-
rechnungsaufwands, ohne dabei signifikant hohere Fehlerraten zu erzeugen.
Insgesamt erscheint eine Turbo-Entzerrung jedoch besonders fiir Szenarien
mit erheblichen Kanalverzerrungen geeignet, in denen eine Verringerung
des Untertriagerabstands nicht moglich ist.
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BER

Ep/Np in dB

(a) DFT-Lénge M =128

BER

Ep/Np in dB

(b) DFT-Lénge M = 256

Abb. 5.11: Bitfehlerrate (uncodiert) in einem Ped. B Kanal fiir einen Turbo-Entzerrer
mit L =3 (durchgezogen) und L =1 (gestrichelt).
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5.4 Frequency Spreading FBMC

Ein im Vergleich zu den bisher diskutierten Verfahren grundsétzlich
anderen Ansatz zur Behandlung von Interferenzen durch Mehrwegeiiber-
tragung stellt das von M. Bellanger vorgeschlagene Frequency-Spreading
Filterbank-Multicarrier (FS-FBMC) dar [Bell2b]. Dabei wird eine al-
ternative Struktur der Analysefilterbank verwendet, mit der neben der
Entzerrung auch die Empfangsfilterung selbst im Frequenzbereich erfolgt.
Der Einfluss des Ubertragungskanals kann so ganz am Anfang in der
Empfangssignalverarbeitung kompensiert werden und die Orthogonalitéit
der tbertragenen Symbole in Zeit- und auch Frequenzrichtung wiederher-
gestellt werden.

Fir FS-FBMC wird ausgenutzt, dass Prototypfilter wie das Mirabbasi-
Martin-Filter aus Abschnitt 2.3.2.1 nur wenige von Null verschiedene
Koeffizienten G[k'] = G(k'/(K M)) aufweisen: Beim Filterentwurf werden
2K -1 Koeffizienten vorgegeben und alle iibrigen zu Null gesetzt. Bil-
det man das Sendesignal durch segmentierte Faltung [KKO06] mit einer
DFT-Linge von KM, so kann die Ubertragung eines phasencodierten
Symbols als Spreizung der Information in Frequenzrichtung interpretiert
werden [Bell2a]. Am Empfinger erfolgt mit der Empfangsfilterung die
zugehorige Entspreizung; die 2K — 1 zur Ubertragung verwendeten Fre-
quenzkomponenten werden nach dem Maximum Ratio Combining (MRC)
Prinzip kombiniert: eine mit G*[k’] gewichteten Summe ergibt die Filter-
bankausgéinge.

Abbildung 5.12 zeigt eine abgewandelte Darstellung der Analysefilter-
bank aus Abschnitt 2.3.4. Anstatt der Seriell-Parallel-Wandlung und
den M parallelen FIR-Filtern aus Abbildung 2.11 wird hier eine diskre-
te Kurzzeit-Fouriertransformation als grundlegende Struktur verwendet,
sieche Abschnitt 6.1.2. Das Prototypfilter g[m] wird dabei zur Fenste-
rung des Empfangssignals r[m] verwendet, wobei pro Zeitschritt um M /2
Abtastwerte verschoben wird. Das gefensterte Signal

Cn[m] =r[m+ 2n]g[m] (5.56)
wird einer diskreten Fouriertransformation der Lange L, = KM unter-

worfen. Diese entspricht der Linge des Fensters g[m] und ergibt damit
K-mal mehr Bins als die maximale Untertriageranzahl. Die urspriinglichen
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KM-DFT

lk**l***lk** l***lk**l***
Yo,n Yin Y2n Y-3,n Y-2,n Y-1,n

Abb. 5.12: Blockschaltbild einer FBMC-Analysefilterbank interpretiert als diskre-
te Kurzzeit-Fouriertransformation mit M Bins und einem K = 4 mal
langerem Fenster g[m].

Filterbankausgénge ergeben sich somit zu

Yien = DETFM{C,, [m]}

DFT |kl=Kk. (5.57)

Es werden also jeweils K — 1 Bins ausgelassen und so nur diejenigen an
Vielfachen des Untertréagerabstands weiterverarbeitet.
Fiir einen FS-FBMC-Empfinger wird ausgehend von dieser Struktur die

Fensterung hinter die DFT verschoben:

Yin = DET o {r[m+Ln]} « G[K']

m—k’ 2

e (5.58)

—Ro[k']
mit G[k'] = DFT"?{g[m]}. Nimmt man nun ein Mirabbasi-Martin-Filter
an, folgt

K-1
Yen = ., Gk - Kk]-Ry[k'], (5.59)

k=1-K

da G[K']=0fir k"¢ {1-K,...,K -1} gilt.
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Abb. 5.13: Blockschaltbild einer FBMC-Analysefilterbank fir K = 4 mit Filterung im
Frequenzbereich: Eine mit G[k’] gewichtete Summe von je 2K — 1 Bins.

Abbildung 5.13 zeigt die resultierende Empfangerstruktur fir K = 4: Das
Empfangssignal wird in % Schritten einer DFT der Lange Ly, = KM
unterzogen und anschlieBend mit der Ubertragungsfunktion des Prototyp-
filters gefaltet, wobei sich diese Operation auf eine gewichtete Summe
von jeweils 2K —1 = 7 Werten pro Untertrager reduziert. Damit wird
die vom Sendefilter iiber mehrere Bins gespreizte Information wieder
eingesammelt. Wegen der Uberlappung der Untertriiger werden dabei
immer K — 1 = 3 Frequenzbins doppelt verwendet. Im Vergleich zur
urspriinglichen Polyphasen-Analysefilterbank ist hier also zusétzlicher
Aufwand zur Empfangsfilterung notig. Zusammen mit der langeren DFT
ist ein FS-FBMC-Empfénger daher grundsétzlich aufwéndiger zu realisie-
ren [BDN14].

Allerdings bietet sich die Moglichkeit einer Entzerrung des Signals vor
einer Anwendung des Empfangsfilters und der Abwértstastung an. Diese
ist weiterhin im Frequenzbereich und bietet damit die selben Vor- und
Nachteile wie in Abschnitt 5.1.1 diskutiert — jedoch mit dem Unterschied,
dass eine hohere Auflésung in Frequenzrichtung vorliegt. Das heifit, die
Single-Tap Approximation wird fiir ein um den Faktor K schmaleres Band
benotigt und so kann die Orthogonalitét in Zeitrichtung auch zwischen
benachbarten Untertriagern besser wiederherstellt werden [Bell2al.

Dies wird anhand einiger Simulationen gezeigt, deren Szenarien und Pa-
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------- M =128, Veh. A -~ M =128, Ped. B
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Abb. 5.14: Bitfehlerrate (uncodiert) einer FS-FBMC-Ubertragung mit Single-Tap
Entzerrung fiir verschiedene Kanalmodelle und DFT-Langen M

rameter denen aus Abschnitt 5.1.3 entsprechen. Am Empfénger wird
FS-FBMC mit KM Entzerrerkoeffizienten, eingesetzt; einer pro Bin ge-
méaf Gleichung (5.1). Abbildung 5.14 zeigt die Ergebnisse fiir verschiedene
Untertragerabstdnde und Kanalmodelle. Dabei ergibt sich grundsétzlich
ein dhnliches Verhalten wie bei der Entzerrung mit der Single-Tap Ap-
proximation: Je grofier M, desto besser die Ndherung, desto geringer die
Restfehlerrate bei hohem SNR — deren leichter Anstieg bei geringem M
wird weiter unten diskutiert.

Fiir einen Vergleich von FS-FBMC mit den Ergebnissen der anderen
diskutierten Verfahren muss beachtet werden, dass es sich hier nicht um
eine getrennte Entzerrung der Untertrager mit FIR-Filtern der Lange
L handelt, sondern eine gemeinsame Entzerrung erfolgt. Dazu werden
grundséatzlich KM Koeffizienten verwendet. Bei N belegten Untertrigern
der Wert auf KN + (K —1) reduziert werden. Fiir M und N grof} genug,
entspricht dies dem Aufwand einer Untertriger-basierten Entzerrung mit
L = K Koeffizienten.

Dazu kommt der zusétzliche Aufwand der K-mal ldngeren DFT, der
sich allerdings relativiert, wenn man den ebenfalls erheblichen Aufwand
zur Berechnung der MMSE-optimalen Entzerrerkoeffizienten geméafl Ab-
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5.4 Frequency Spreading FBMC

schnitt 5.2.3 miteinbezieht. Beschrinkt man sich rein auf die Funktions-
weise, also einer Matched-Filterung fiir das Empfangssignal durch eine
Kombination von Prototypfilter und Entzerrer, ergibt sich hier eine Ein-
flussldnge von K M. Bei Verfahren, die mit den bereits heruntergetasteten
Werten vy, ,, arbeiten, verlangert sich die Einflusslinge KM mit jedem
Koeffizienten L > 1 um M /2 — nicht jedoch die Anzahl der Freiheitsgrade,
mit der sich auf den Kanal angepasst werden kann.

Abbildung 5.15 zeigt Fehlerratenkurven fiir die verschiedenen Verfahren
zur Entzerrung im Vergleich. Daraus zeigt sich, dass FS-FBMC, hier
mit FS bezeichnet, im von Rauschen limitierten Bereich die geringsten
Fehlerraten aufweist. Jedoch kann im sich anschlieBenden Interferenzlimi-
tierten Bereich ein Abflachen, sogar ein leichter Anstieg der Fehlerrate
beobachtet werden. Hier treten wie auch schon bei der Single-Tap Ap-
proximation (STA) die vereinfachenden Annahmen im Systemmodell aus
Abschnitt 5.1.1 abhéngig der Symbollinge in Relation zur Lénge der
Kanalimpulsantwort bei unterschiedlichen SNR-Werten auf. Wird die
mittlere Interferenzleistung bei der Berechnung der Entzerrerkoeffizienten
miteinbezogen und damit effektiv das SNR limitiert, ergeben sich die
Fehlerkurven FD (lim.) mit einer deutlich verringerten Restfehlerrate.

Insgesamt lassen sich mit dieser Methode in den betrachteten Szenarien
deutlich geringere Fehlerraten erreichen, als das bei FA mit L =1 oder
L =3 moglich ist. Strukturell entspricht die Entzerrung hier einer FA mit
L =7 und verhélt sich &hnlich zu den Kurven fiir eine MMSE-Entzerrung
mit L = 3. Einzig das deutlich aufwindigere MMSE-Verfahren mit L =5
ist zumindest bei sehr groflen Untertréagerabstand leistungsfahiger, was
unter Anderem auf die erhéhte Einflussldnge zuriickzufiihren ist. Hier
nicht betrachtet ist die Leistungsfihig von FS-FBMC unter einer zusétzli-
chen Frequenzabweichung, bei der sich die Empfangerstruktur und damit
erhohte Auflosung vorteilhaft erweist [Bell2b].
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Abb. 5.15: Bitfehlerrate (uncodiert) in einem Ped. B Kanal fiir verschiedene DFT-
Langen und Verfahren zur Entzerrung

130



KAPITEL

FBMC in Software Radios

Funkgeréte, deren Funktionalitdt moglichst vollstdndig durch Software
bestimmt ist, zeichnen sich durch eine hohe Flexibilitdt aus. Eine Reali-
sierung der Sende- und Empfangsalgorithmen als Softwarekomponenten,
die auf einer weitestgehend generischen Hardware ausgefiithrt werden,
erméglicht einen vergleichsweise einfachen Austausch einzelner Kompo-
nenten, das Hinzufligen neuer Funktionen sowie die Portierung auf andere
Ausfihrungsplattformen [Mit92].

Eine technisch realisierbare Form dieses Konzepts sind Software Defined
Radios (SDRs), bei denen weiterhin ein groler Teil der Signalverarbeitung
digital auf Prozessoren oder beschreibbaren Logiken ausgefiihrt wird, al-
lerdings vor der Analog-Digital- bzw. nach der Digital-Analog-Wandlung
verschiedene feste Hardwarekomponenten zur Filterung, Verstiarkung und
Mischung verbaut sind. Deren Funktionalitidt kann je nach Anwendungs-
szenario spezialisiert auf ein bestimmtes Ubertragungsband und die darin
geltenden Beschrankungen oder eben méoglichst generisch, mit variablen
Filterbandbreiten und breitbandig einstellbaren Mittenfrequenzen sein. In
dhnlicher Weise konnen die digitalen Ausfithrungseinheiten durch speziali-
sierte Realisierungen héufig bendtigter Signalverarbeitungsalgorithmen
oder Operationen unterstiitzt werden. Solche sogenannten Beschleuniger
lassen sich effizient aus festverdrahtenen Schaltungen aufbauen.

Charakteristisch ist dabei die Konfigurierbarkeit der spezialisierten Kom-
ponenten durch die Softwareanteile des Funkgerits. Dabei wird ein Kom-
promiss zwischen der effizienten Ausfiihrung und der Erweiterbarkeit der
sogenannten Wellenform gewéhlt. Eine dhnliche Abwéigung muss bei der
Portabilitat in Bezug auf die benétigte Rechenkapazitédt und Beschleuniger
getroffen werden. Weiterhin ist die Erweiterbarkeit der Wellenform durch
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6 FBMC in Software Radios

die Leistungsfihigkeit der analogen Komponenten, die zusammen mit den
Ausfithrungseinheiten als Plattform bezeichnet werden, beschréankt.

Besonders fiir prototypische Implementierungen neuer Verfahren eignen
sich Software Defined Radios: Die Wellenform wird soweit moglich auf
generischen Prozessoren ausgefiihrt, deren Ausstattungsdifferenzen durch
Einsatz von Softwarebibliotheken von der eigentlichen Implementierung
entkoppelt werden kénnen. Zusammen mit spezialisierter Hardware zur
Umsetzung der digitalen Basisbandsignale von und in den analogen Band-
passbereich entsteht eine universelle Plattform, mit der neue Methoden
schnell getestet und einfach iterativ erweitert und verbessert werden
konnen.

Im Folgenden wird eine solche Realisierung eines FBMC-basierten Ubertra-
gungssystems diskutiert. Dazu werden zunéchst einige Implementierungs-
aspekte der Filterbédnke in Sender und Empfanger diskutiert, wobei auf
explizite, Prozessortyp-abhéngige Elemente verzichtet und eine abstrahier-
te Betrachtung der benétigten grundlegenden Operationen, sogenannter
Signalverarbeitungsprimitiven, auf algorithmischer und struktureller Ebe-
ne verwendet wird. Die auf diesen Uberlegungen basierten konkreten
Implementierungen sowie eine Beschreibung des Einsatzszenarios und der
verwendeten Hard- und Softwareplattform ist Gegenstand der darauffol-
genden Abschnitte.

6.1 Implementierungsaspekte

Die Implementierung eines digitalen Ubertragungssystems erfolgt in mo-
dularen Einheiten, die oft einzelne Schritte in der Verarbeitungskette,
wie Modulation oder Pulsformung, direkt widerspiegeln. In jedem Schritt
wird ein bestimmter Algorithmus mit einem system-spezifischen Para-
metersatz ausgefiihrt und moglichst wenige Parameterwerte fest in die
Implementierung iibernommen. Die grundlegend verwendeten Operationen
wie Filterung oder eine diskrete Fouriertransformation sind oft wieder-
kehrende Verarbeitungsschritte, fiir die optimierte wiederverwendbare
Implementierungen eingesetzt werden koénnen.

Gerade bei hohen Ubertragungsraten ist es notwendig, die zur Verfii-
gung stehenden Recheneinheiten moglichst effizient auszunutzen um so
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eine schnelle Verarbeitung zu erreichen. Neben der Mehrkerntechnologie
moderner Prozessoren, mit der einfach eine Pipelineverarbeitung reali-
siert werden kann, ermoglicht Single Instruction Multiple Data (SIMD)
mehrere gleichartige Operationen parallel auszufiihren. Die Parallelitat
ist dabei im Gegensatz zu Mehrkerntechnologien auf Instruktionsebene
und erlaubt damit eine Beschleunigung vektorisierter Operationen auf
niedrigster Ebene.

Mit SIMD werden mehrere Werte parallel aus einem zusammenhéngenden
Speicherbereich in einem Schritt in die Verarbeitungseinheit geladen, dort
verarbeitet und auch gemeinsam wieder zuriick transferiert. Um die SIMD-
Register optimal nutzen zu kénnen, ist es notwendig, die Datenstrukturen
der zu implementierenden Algorithmen so zu modellieren bzw. anzupassen,
dass sich moglichst viele gleichartige Operationen aus zusammenhéngend
vorliegenden Daten ergeben [RMO13].

Im Folgenden wird dies anhand der Synthese- und Analysefilterbank, den
Kernkomponenten eines FBMC-Systems, untersucht.

6.1.1 Polyphasenfilterbanke

Ausgehend von der grundlegenden Anforderung einer Filterbank, fiir jeden
verwendeten Untertriager ein komplexwertiges Bandpassfilter gx[m] zu
realisieren, wird in Kapitel 2 zundchst eine Form mit je einem komplexen
Mischer und anschliefendem Filter diskutiert. Diese in den Abbildun-
gen 2.1 und 2.2 dargestellten Formen kénnen als Ausgangspunkt einer
Losung mit Polyphasensignalverarbeitung verwendet werden, wie in den
Gleichungen (2.19) und (2.23) beschrieben.

Polyphasenfilterbénke stellen eine Optimierung auf algorithmischer Ebe-
ne dar: Es werden die gleichen Verarbeitungsschritte unter Einsparung
urspriinglich mehrfach ausgefithrter Operationen erreicht und so der Ge-
samtaufwand reduziert. Darauf aufbauend ist eine moglichst effiziente
Implementierung dieser Operationen interessant; oft, wie oben beschrie-
ben, durch den Einsatz optimierter Signalverarbeitungprimitiven. Abbil-
dung 6.1 zeigt einen Signalflussgraphen einer Polyphasenanalysefilterbank
mit Uberabtastung 2 am Eingang, wie sie in FBMC-Empfingern benétigt
wird. Im Unterschied zu Gleichung (2.23) wird hier der Polyphasenansatz

133



6 FBMC in Software Radios

l ‘ Jo,n

L] |G
/”r‘
gM/2-2[m]
EOEDRSE
.. gM/2-1[m]
i (LLLL L]
27 dnj2[m] M-IDFT
L’lll?lxl?l L
Grja+r[m]
L [LIL) [
gni—2[m]
——{ I o] [] |Gr-2m
gr-1[m]
[Tl O s,

Abb. 6.1: Signalflussgraph eines Polyphasen-Analysefilterbank mit Uberabtastung 2
fir einen FBMC-Demodulator.
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m = Mn' +m' verwendet, womit sich

gk,n — IBE']{{ Z r(M/Q,—m') [n _ n//] . g(M,m') [TL"/Z]} (6.1)

n''=—o0

mit §g ., = (-1)*"yg ., ergibt. In dieser Form kehren sich die Vorzeichen
von m’ um und die DFT wird zu einer IDFT. Deren Verwendung zum
Ubergang vom Zeit- zum Frequenzbereich ist an dieser Stelle nicht sehr
intuitiv, stellt aber lediglich die Konsequenz der vorgenommen Zeitumkehr
am Eingang dar. Mit dieser kann die Polyphasenzerlegung des Empfangs-
signals direkter als Eingangskommutator realisiert werden. Insgesamt
ergeben sich die folgenden Verarbeitungsschritte:

e Im ersten Schritt werden die Abtastwerte des Eingangsignals r[m]
auf die M verschiedenen Polyphasenzweige verteilt. Pro Taktschritt
am Ausgang und damit pro Filterschritt miissen M Abtastwerte
verteilt werden. Die Filterbank nimmt jedoch eine Uberabtastung
von zwei vor, d.h. die Ausginge werden nicht auf die kritische Rate
fs/M dezimiert, sondern nur um den Faktor 2/M. Nur so enthalten
die yi,, abwechselnd die beiden im Halbsymboltakt gesendeten
Komponenten der OQAM-Symbole.

Pro Filtertakt werden demnach nur M /2 Abtastwerte am Eingang
konsumiert. Der Eingangskommutator weist diese von k = 0 begin-
nend der ersten Hélfte der Polyphasenzweige zu. Die iibrigen, mit
k> %, werden mit den gleichen Werten gespeist, allerdings um
einen Takt verzdgert. Dies wird mit dem Term r(M/2-m)[p - n"]
aus Gleichung (6.1) beschrieben. Fiir m' = k < % gilt
,r,(M/2,—k—M/2) [n _ TL”] _ r[%(n _ n//) " (—k _ %)]
= r[%(n—n" -1)-k]

= pM2=R) [ — (0 + 1)]. (6.2)

e Im zweiten Schritt erfolgt die Empfangsfilterung verteilt iiber M
Polyphasenfilterzweige: Jeder Zweig fithrt ein FIR-Filter mit den
Koeffizienten

g [Mk:+ 5 —Tg] , fir m gerade

gr[m] = { (6.3)

0 , sonst
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aus, die sich aus dem Term g™ ™)[n”/2] aus Gleichung (2.19)
ableiten. Als Konsequenz der Uberabtastung wird zwischen die
Werte aus g[m] jeweils ein Nullkoeffizient eingefiigt. Durch die
Verschiebung um 7, = (Lg — 1)/2 ergeben sich kausale Filter, deren
Gruppenlaufzeit bei der Weiterverarbeitung beachtet werden muss.
Unter der Annahme g¢[27,] = 0, wie beispielsweise beim Mirabbasi-
Martin-Filter, ist die Impulsantwortlange 2K — 1 fiir alle Zweige,
ansonsten ist das Filter go[m] um einen Koeffizienten langer.

o Im letzten Schritt werden die M Filterausginge mit einer IDFT in
die gesuchten Werte g ,, iiberfiithrt. Die Ubertragungsfunktionen
der Filter gip[m] weisen als unterabgetastete Tiefpassfilter M - 1
Spiegelspektren auf, die abhéngig von £ linear ansteigend in ihrer
Phase gedreht sind [har04].

Fir den Untertrager mit k£ = 0 erfolgt eine reine Summation der
Polyphasenfilterausgénge, womit sich die Spiegelspektren destruktiv
iiberlagern und sich eine Realisierung von g[m] ergibt. Fiir k + 0
erzeugen die in der DFT ausgefiihrten Phasendrehungen bei der
Summation eine konstruktive Uberlagerung der Spiegelspektren im
k-ten Untertragerband, wéhrend sich die ausléschen. Es ergibt sich
gi[m] [har04].

Fiir eine direkte Implementierung dieser Struktur mit Signalverarbeitungs-
primitiven werden insgesamt M FIR-Filter und eine DFT benoétigt. Fiir
letztere kann direkt eine Fast Fourier Transformation (FFT), zum Beispiel
aus der Bibliothek FFTW [FFT], verwendet werden. Die Filteroperatio-
nen lassen sich mit generischen FIR-Filterimplementierungen realisieren,
jedoch werden diese aufgrund der vielen enthaltenen Nullkoeffizienten
vergleichsweise ineffizient arbeiten.

Hinsichtlich dem Einsatz von SIMD ist der Datenfluss im Eingangskommu-
tator nicht geeignet, da die zusammenhéngend im Speicher vorliegenden
Werte r[m] dabei einzeln an die FIR-Filter verteilt werden miissen. Die
Filter selbst konnen mit SIMD-Operation beschleunigt werden, fiir die
folgende FFT miissen die Ausgabewerte jedoch wieder umstrukturiert
werden. Obwohl die Polyphasenfilterbankstruktur eine algorithmisch ef-
fiziente Losung darstellt, ist eine direkte Implementierung fir die Ver-
arbeitung auf generischen Prozessoren mit SIMD nur bedingt geeignet.
Bei der Verwendung von Logiken ist dies aufgrund der strukturellen
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Parallelitdt von untergeordneter Rolle. Tatsdchlich lassen sich die Po-
lyphasenzweige auch gemeinsam ausfiihren, was strukturell eher einer
Kurzzeit-Fouriertransformation entspricht, die im Folgenden betrachtet
wird.

6.1.2 Kurzzeit-Fouriertransformation

Ein alternative, aber funktional identischer Ansatz fiir eine Filterbankim-
plementierung basiert auf der Kurzzeit-Fouriertransformation (STFT).
Diese dient zur Spektralanalyse von Signalen, wobei neben der Schatzung
des Frequenzgehalts auch dessen zeitlicher Verlauf aufgelost wird [Sch74].
Fiir die Berechnung wird das zu untersuchende Signal mit einer Fens-
terfunktion g[m] der Linge L, gewichtet und anschliefend einer DFT
von mindestens dieser Lange unterworfen. Mittels einer Verschiebung der
Fensterfunktion auf der Zeitachse ergibt sich der gesuchte Frequenzhalt
des gefensterten Signals im zeitlichen Verlauf. Im Zusammenhang mit der
Unschérferelation aus Abschnitt 2.3.1 hat die Fensterfunktion wesentli-
chen Einfluss auf die Auflésung in Zeit- und Frequenzrichtung, wiahrend
die Wahl der Zeitverschiebung und DFT-Lénge die Diskretisierung be-
stimmt [KSWO08, Kap. 2.3].

Mit einer geeigneten Wahl der Fensterfunktion und Abtastung kann die
Filterbank eines FBMC-Empfingers als STFT interpretiert werden. Der
Frequenzgehalt des Empfangssignals r[m] an den Stellen kfs/M zu den
Zeitpunkten ¢t = nT/2 ergibt, mit der Impulsantwort des Prototypfilters
g[m] als Fensterfunktion, die gesuchten Werte yy ,, fiir die analog zu
Abschnitt 5.4 gilt

Ykn = DFTKM{T[m]g [m - Mn] }

m—k’ 2

. A4
K=Kk (6-4)

Um dabei nur die bendtigen Bins k' = Kk zu berechnen, ohne jedoch das
Fenster zu kiirzen, ergibt sich fiir m = Mn' +m’ + %n die Form

s ’ I, M ’ / k(Mn'+m'+Xn)
Yen = ». », r[Mn"+m'+ &n]g[Mn'+m'I Wy, 2
n’=0 m’=0
. K-1
=(-1)™" DF’EM{ > r[Mn +m’ + En]g[Mn' +m']}, (6.5)
m'— m'=0
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Abb. 6.2: Signalflussbilder einer Synthese und -Analysefilterbank interpretiert als
diskrete Kurzzeit-Fouriertransformation mit M Bins und einem K =4 mal
langeren Fenster g[m].
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welche sich mit Gleichung (2.22) aus Kapitel 2 deckt.

Mit dieser Interpretation der Polyphasenstruktur aus dem vorigen Ab-
schnitt konnen die fiir eine SIMD-Implementierung nachteiligen Operatio-
nen giinstiger strukturiert werden: Diese werden durch die Fensterung mit
g[m] gefolgt von einer abschnittsweisen Addition ersetzt. Abbildung 6.2b
veranschaulicht den zugehorigen Signalflussgraphen basierend auf der
STFT aus Gleichung (6.4). Die Unterabtastung im Frequenzbereich mit
k' = Kk entspricht der Addition von K Abschnitten der Linge M, wobei
wieder g[27,] = 0 angenommen wird.

Die analoge Struktur fiir die Synthesefilterbank im Sender zeigt Ab-
bildung 6.2a: Hier werden alle zum Zeitindex n zu sendenden Symbole
gemeinsam moduliert, indem zunéchst eine IDFT der Lange M ausgefiihrt
wird. Wie auch beim Empfanger wird auf eine explizite Realisierung der
Polyphasenstruktur und des Ausgangskommutators aus Abbildung 2.19
verzichtet. Aquivalent dazu werden die Ergebnisse der Transformationen
zyklisch fortgesetzt, mit dem Sendepuls gefenstert und um n% verzogert
iiberlagert. So ergibt sich das Sendesignal s[m] zwar mit den gleichen
Operation wie eine polyphasenbasierte Implementierung, allerdings ohne

diese explizit zu realisieren.

Der Vorteil dieser Strukturen ist die weitestgehend gemeinsame Verar-
beitung benachbart vorliegender Daten, womit der Einsatz von SIMD-
Operationen einfach moglich ist. Allgemein ist jedoch zu beachten, dass
die hier diskutierte strukturelle Optimierung grundsétzlich von der Leis-
tungsfahigkeit der verwendeten Signalverarbeitungsprimitiven abhéngig
ist und damit eher als Grundlage fiir eine effiziente Implementierung zu
verstehen ist.

6.2 Plattform

In diesem Abschnitt wird die fiir das betrachtete SDR-basierte FBMC-
System verwendete Plattform beschrieben. Diese besteht neben der eigent-
lichen Hardware, generische wie auch spezielle fiir den Funkbetrieb, aus
einer Vielzahl an Software-Komponenten. Deren Zweck ist einerseits die
Abstraktion der eingesetzten Hardwarekomponenten, wie auch teilweise
der enthaltenen spezialisierten Beschleuniger.
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6 FBMC in Software Radios

Dartiber hinaus werden mit verschiedenen Software-Bibliotheken ferti-
ge Losungen fiir wiederkehrende und stets notwendige Komponenten
bereitgestellt. Dies umfasst beispielsweise Hardwaretreiber, eine Laufzeit-
umgebung fiir die parallele Ausfithrung auf Mehrprozessoren wie auch
spezielle Beschleuniger fiir beispielsweise eine Abtastratenumsetzung.

6.2.1 Software

GNU Radio ist ein Software-Tool zur Implementierung von Software
Defined Radios [GR]. Es handelt sich dabei um ein freies, quelloffenes
Framework fiir handelsiibliche PCs, das die Ausfithrung auf Mehrkernpro-
zessoren unabhéngig vom Betriebssystem stark vereinfacht. In GNU Radio
wird eine SDR-Anwendung in mehrere Signalverarbeitungseinheiten, auch
Blocke genannt, aufgeteilt. Diese konnen als Knoten eines azyklischen
Flussgraphen verbunden werden, um die gewiinschte Funktionalitat zu
erhalten. GNU Radio selbst besteht aus mehreren Komponenten: Einer
Laufzeit-Umgebung, einer Bibliothek von Signalverarbeitungseinheiten,
einer Schnittstelle zur Einbindung eigener Module sowie Werkzeugen, die
den Entwurf von SDR-Anwendungen und die Erweiterung mit eigenen
oder von Dritten geschriebenen Modulen vereinfachen [GR].

Die Laufzeitumgebung bildet die Kernkomponente des Frameworks. Thre
Aufgabe ist es, eine durch einen Flussgraphen definierte SDR-Anwendung
mit den verfiighbaren Ressourcen effizient zu betreiben. Dazu werden die
Signalverarbeitungsblocke parallel und unabhéngig voneinander ausge-
fithrt. Der Austausch von Daten erfolgt tiber ringartige Pufferspeicher,
die von einem Block beschrieben und von verbundenen gelesen werden.
Ziel jedes Blocks ist es, moglich viele Daten zu produzieren, d.h. den
Puffer moglichst zu fiillen, ohne dabei noch nicht gelesene Daten zu
iiberschreiben. Mit dieser Strategie wird versucht die Kombination aus
unterschiedlich aufwindigen Signalverarbeitungseinheiten bestmoéglich auf
Mehrkernprozessoren abzubilden [Ron].

Die zwischen den Blocken ausgetauschten Datenstrome bestehen meist
aus komplexwertigen FlieSkommazahlen; beispielsweise Abtastwerte ei-
nes Sende- oder Empfangssignals. Diesen kénnen zusétzlich synchrone
Metadaten angehidngt werden um damit beispielsweise den Beginn ei-
nes Rahmens oder einer Pridambel im Signal zu markieren. Weiterhin
besteht die Moglichkeit des asynchronen Austauschs von Information
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6.2 Plattform

zwischen Blocken. So kann die azyklische, strombasierte Verarbeitung um
Riickkopplungsschleifen erweitert werden [GR].

Die zweite wichtige Komponente in GNU Radio stellt die enthaltene
Bibliothek von Signalverarbeitungsblécken dar. Diese enthélt Implemen-
tierungen einer groflen Auswahl hiufig benotigter Signalverarbeitungsal-
gorithmen: Dazu gehoren vergleichsweise einfache Operationen wie das
Skalieren oder Addieren von Abtastwerten, aber auch komplexere Bl6-
cke, die Filteroperationen oder eine vollstdndige Demodulation digitaler
oder analoger Ubertragungsverfahren vornehmen. Deren Implementierun-
gen verwenden teilweise weitere Blocke, die in einem untergeordneten
Flussgraphen zusammengeschaltet werden. Eine solche hierarchische Grup-
pierung von Blocken ermoglicht die Wiederverwendbarkeit und ist vollig
transparent fiir die Laufzeitumgebung.

Die dritte und letzte der oben genannten Komponenten stellen die enthal-
ten Entwicklungswerkzeuge zum Entwurf und zur Erweiterung dar. Die
wesentliche Motivation fiir den Einsatz eines solchen Frameworks ist es,
neben der schon enthalten Signalverarbeitung, die eigenen Algorithmen
moglich schnell und effizient in eine Anwendung umsetzen zu kénnen. Gra-
phische Werkzeuge wie der GNU Radio Companion (GRC) unterstiitzen
den Entwurf von Flussgraphen und die Konfiguration der verschiedenen
Blocke.

Im Wesentlichen verbleibt das Implementieren der Signalverarbeitung
selbst. Durch die Verwendung der beschriebenen Laufzeitumgebung ist
eine effiziente Mdoglichkeit zur Kommunikation der Blocke untereinan-
der sowie mit der verwendeten Funkhardware bereits vorhanden. Dazu
kommen optimierte Signalverarbeitungsprimitive wie die Diskrete Fou-
riertransformation (DFT) auf Basis der Bibliothek FFTW [FFT] sowie
eigene sogenannte Kernel fiir beispielsweise FIR-Filter.

Dartiiber hinaus besteht gute Unterstiitzung fiir vektorisierte Operatio-
nen auf Basis von SIMD [RMO13]. Diese sind in Form von Signalver-
arbeitungsprimitiven in eine unabhéngige Bibliothek ausgelagert, die
Vector-Optimized Library of Kernels (VOLK) [VOL]. Weitestgehend un-
abhéngig vom vorliegenden Prozessortyp und dessen Unterstiitzung fiir
SIMD-Operationen kann so eine effiziente Implementierung vorgenommen
werden.
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6 FBMC in Software Radios

Abb. 6.3: Hardware fiir die verwendete SDR-Plattform

6.2.2 Hardware

Durch den Einsatz von GNU Radio als Software-Plattform ist die ausfiih-
rende Hardware hauptséichlich durch die Leistungsfahigkeit des Prozessors
und die Grofle des Hauptspeichers charakterisiert. Diese miissen die Wel-
lenform so schnell ausfithren kénnen, dass die bei einer bestimmten Rate
erzeugten bzw. konsumierten Abtastwerte rechtzeitig verarbeitet bzw.
verflighar sind. Fiir die unten gezeigten Ergebnisse werden Sender und
Empfénger auf je einem Laptop des Herstellers Lenovo, Modell W541, be-
trieben. Diese enthalten einem Prozessor vom Typ Intel Core i7-4910MQ
mit vier parallelen Kernen.

Dazu kommt eine dedizierten Hardware fiir Funkanwendungen, ein Softwa-
re Radio Frontend, mit dem die Umsetzung der diskreten Basisbandsignale
zu analogen Bandpasssignalen realisiert wird. Abtastrate sowie Mittenfre-
quenz, Sende- bzw. Empfangsverstiarkung kénnen bei Inbetriebnahme und
teilweise auch im laufenden Betrieb eingestellt werden. Hier werden Fron-
tends aus der Universal Software Radio Peripheral (USRP)-Gerétefamilie
der Firma Ettus Research (National Instruments) [Ett] verwendet, wobei
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6.3 Wellenform

durch die Verwendung von GNU Radio eine Portierung auf andere Hard-
ware einfach moglich ist [Nagll], solange diese vergleichbare Leistungsfi-
higkeit und Softwareunterstiitzung aufweist. Konkret getestet wurden die
USRP-Modelle X310, N210 und B210. Fiir die unten diskutierten Messer-
gebnisse wird mit dem in Abbildung 6.3 gezeigten Aufbau fiir Sender und
Empfanger mit dem USRP-Modell B210 gearbeitet.

Neben den oben beschrieben Funktionsanforderungen an das Frontend
hinsichtlich der analogen Verarbeitung sind als Teil der FPGA-Logik
zusétzliche spezialisierte Beschleuniger vorhanden. Diese ermoglichen eine
variable Abtastratenumsetzung und so eine effiziente Kommunikation
mit den Gerédten. Weiter wird mit einer digitalen Zwischenfrequenz un-
mittelbar vor der DA- bzw. nach der AD-Wandlung gearbeitet und so
einige Nachteile der direkten Mischung im analogen Teil vermieden [Ett].
Dariiber hinaus besteht die Moglichkeit, die Genauigkeit der enthaltenen
Schwingungsgeneratoren mit Hilfe von externen, GPS-unterstiitzen Oszil-
latoren zu verbessern, womit der verbleibende Frequenzfehler auf unter
1 ppb reduziert werden kann [USR].

6.3 Wellenform

Die FBMC-Wellenform kann auf der beschriebenen Plattform unter Be-
achtung ihrer Einschrankungen weitestgehend unabhéngig von der tatséch-
lichen Hardware als GNU Radio Anwendung implementiert werden. Diese
wurde mit groflen Erfolg im Rahmen der Spectrum Sharing Challenge als
Teil des IEEE International Symposium on Dynamic Spectrum Access
Networks (DySPAN) eingesetzt [RBVP16]. Inhalt des Wettbewerbs ist
der Entwurf eines Sekundérnutzersystems in einem Indoor-Szenario im
mehreren Kanélen. Ziel ist es, eine opportunistische, méglichst hochratige
Dateniibertragung zu erreichen, ohne jedoch die Sendungen des priméren
Nutzers zu stéren. Das konkrete Szenario aus dem Jahr 2017 umfasst
eine Systembandbreite von 10 MHz, die vom Priméarnutzersystem in vier
dquidistante Kanéle mit einer Breite von etwa 2 MHz unterteilt genutzt
wird. Der Kanalzugriff erfolgt nicht-deterministisch abhingig von einem
von sieben zufélligen wechselnden Modi [WPR*17].

Fiir das Sekundarnutzersystem bietet es sich an, ebenfalls vier Kanéle zu
bilden und diese mittels Energiedetektion zu beobachten [KWS*15], um
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6 FBMC in Software Radios

daraus das aktuelle Primérnutzerverhalten abzuleiten [WKM™*17]. Damit
wird ein Betrieb als Overlaysystem [BJBS07] moglich: Der Sekundérnutzer
verwendet grundsétzlich die gesamte Systembandbreite, schliefit jedoch
die Bander und Zeiten aus, in denen Ubertragungen des Primérnutzers
detektiert werden oder aufgrund des erkannten Betriebsmodus zu erwarten
sind.

Als Modulationsverfahren eignet sich FBMC hierfiir besonders, da durch
die geringe Auflerbandstrahlung eine effiziente und gleichzeitig flexible
Ausnutzung der zur Verfiigung stehenden Kanéle erméglicht wird. Weiter-
hin ist im Vergleich zu OFDM die Einsparung von zyklischen Préfixen
vorteilhaft im Bezug auf die erreichbare Datenrate. Die konkret verwende-
te Implementierung bildet am Sender Ubertragungsrahmen fester Linge
mit einer Bandbreite von 2,2 MHz, von denen je nach Situation bis zu vier
parallel mit unterschiedlichen Mittenfrequenzen tibertragenen werden.

Am Empfinger werden die auf verschiedenen Kanélen kohérent aus-
gestrahlten Rahmen als gemeinsames FBMC-Signal iiber die gesamte
Systembandbreite verarbeitet und erst im letzten Schritt die Symbole der
tatsdchlich verwendeten Untertragergruppen decodiert. Mit dem System
konnte in Prisenz des priméren Nutzers eine maximale Rate von 12 MBit/s
bei Verwendung eines 4-PAM-Symbolalphabets erreicht werden.

Die Cognitive Radio Aspekte dieses System sind jedoch nicht Thema
dieser Arbeit, weshalb im Folgenden lediglich die FBMC-relevanten Teile
weiter diskutiert werden.

6.3.1 Sender

Die Bitiibertragungsschicht im Sender hat die Aufgabe aus den einge-
henden codierten Bindrdaten ein FBMC-Signal zu bilden und es in bis
zu vier parallelen Kanédlen zu iibertragen. Die Verarbeitung wird iiber
mehrere GNU Radio Blocke verteilt realisiert. Damit sich keine Liicken im
ausgesendeten Signal bilden, werden, wie oben beschrieben, Pufferspeicher
zwischen den Blocken und auch in der Sendehardware verwendet.

Somit erhoht jeder Verarbeitungsschritt die Latenz der Ubertragung,
so dass es sinnvoll ist, die Kanalbelegung moglichst spét festzulegen.
Die Ubertragungsrahmen werden daher nicht gemeinsam fiir alle freien
Kanéle gebildet, sondern zunéchst sequentiell, jeweils iiber ein Viertel der
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Abb. 6.4: Implementierung des Senders als Blockdiagramm

Systembandbreite. Erst im letzten Schritt werden die Signale basierend
auf der Kanalbelegung zu einem Rahmen kombiniert, der die gesamte
Systembandbreite umfasst.

Abbildung 6.4 zeigt schematisch die dafiir verwendete Blockstruktur:
Die eingehenden bindren Daten werden zunéchst auf reellwertige PAM-
Symbole mit 2, 4 oder 8 Stufen abgebildet und daraus im Folgenden
Ubertragungsrahmen gebildet. Dazu werden Referenzsymbole fiir eine
Praambel der Dauer T/2 gemifl Abschnitt 4.2.1.2 sowie fiir verteilte
Piloten und ihre Hilfspiloten wie in Abschnitt 4.2.2 beschrieben mit den
phasencodierten Datensymbolen kombiniert.

Abbildung 6.5 zeigt den Aufbau des resultierenden Rahmens: Bei einer
DFT-Lange von M = 128 werden je 8 Trager an den Bandréndern freigelas-
sen, so dass sich N = 112 Untertréger mit den Indizes k € {-55,...,56} fiir
die Ubertragung nutzen lassen. Referenzsymbole fiir die Priambel werden
an den Zeitindizes n € {0,1} auf Untertragern mit k gerade eingefiigt und
die ungeraden freigelassen. Wie abgebildet werden die verteilten Piloten
in einem rechteckférmigen Gitter mit einem Abstand von 11 Untertréagern
in Frequenzrichtung und 4 Symbolen in Zeitrichtung platziert. Thnen folgt
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©

[

15

10

o

Untertrégerindex k

-10

Symbolindex n

Abb. 6.5: Ubertragungsrahmen der Lange 24 mit N = 112 von M = 128 belegten
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Untertriagern mit reservierten Symbolen fiir die Pilotsequenz in griin und
fur die verteilten Piloten in rot und dunkel rot. Zusétzlich in hellgrin
ausgelassene Symbole und in grau die Schutzzeiten zum Auf- und Abklingen
des Pulsfilters.
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jeweils ein Hilfspilot, der aus den umgebenden Daten berechnet wird.

Ebenfalls angedeutet sind die Schutzzeiten, die vor und nach einem sol-
chen Rahmen eingehalten werden miissen, um das Auf- bzw. Abklingen
des Sendefilters zu ermoglichen. Natiirlich kénnen Rahmen auch direkt
aneinander oder im Abstand eines Vielfachen des Symboltakts T' gesendet
werden, da dann die tiberlappenden Anteile orthogonal sind.

Die Rahmenbildung wird fiir die Implementierung mit dem in Abbil-
dung 6.4 gepunktet umrahmten Teil in einem gemeinsamen GNU Radio
Block abgebildet. An dessen Ausgang werden die nun komplexwertigen
Symbole des Rahmens spaltenweise als Vektoren der Linge M an den
folgenden Block, die Synthesefilterbank weitergereicht.

Fir die Filterbank wird die Struktur aus Abbildung 6.2a mit einem
Mirabbasi-Martin-Filter und K = 4 verwendet, deren Implementierung
mit folgendem Python-Code beschrieben werden kann:

1 def fbmc_tx(symbols_v, prototype g, M, K, len frame):

2 step = M//2

3

4 # Ausgabepuffer

5 len__output = step * (len_frame-1) + len(prototype_g)
6 s = empty(len_output, dtype=’complex’)

7

8

# Segmentierung des Sendepulses

9 p = reshape(prototype_g, M, -1) *« M

10

11 # Modulation und Pulsformung der Symbole
12 for n in range(len_ frame):

13 ¢ = ifft (symbols_v[n])

14 for i in range(K):

15 o= (n 4+ 2%i) x step

16 s[o:o0 + M] 4= ¢ * p[i]

17

18 return s

Dabei ist besonders Zeile 16 hervorzuheben, in der das Ausgangssignal
akkumuliert wird. Jeder Eingangsvektor symbols[n] wird einer IDFT unter-
worfen und der resultierende Vektor ¢ mit einem Segment des Sendepulses
p[i] multipliziert. Hier werden bei der Implementierung in C++ mittels
Kerneln aus der Bibliothek VOLK die vektoriellen Operationen effizient
mit SIMD-Operationen realisiert.

147



6 FBMC in Software Radios

Das so erzeugte Sendesignal s[m] eines Ubertragungsrahmens wird im
Folgenden gemeinsam mit bis zu drei gleichartigen parallel, jedoch fre-
quenzverschoben iibertragen. Dazu werden die Rahmen in einer zweiten
Filterbankstufe den freien Kanélen zugewiesen und kombiniert. Diese
Operation wird ebenfalls in einem gemeinsamen GNU Radio Block imple-
mentiert, mit dem Ziel bei einer Verdnderung der Kanalbelegung moglichst
wenig Verzogerung durch die Signalverarbeitung zu erzeugen. Das resultie-
rende Signal hat die volle Systembandbreite und wird an den USRP-Block
weitergegeben. Dieser iibernimmt die Konfiguration und Kommunikation
mit der Sendehardware. Weiterhin wird erst an dieser Stelle eine Abta-
strate definiert, mit der die berechneten Werte einen Zeitbezug erhalten
und die Verarbeitungsrate des gesamten Senders vorgegeben wird.

Die verschiedenen Parameter des Ubertragungssystems, die den Aufbau
des Rahmens und auch die Eigenschaften des resultierenden FBMC-
Signals bestimmen, sind auch tatsédchliche Parameter der implementierten
Signalverarbeitung. So kann die Wellenform sehr einfach an verschiedene
Szenarien angepasst werden, indem beispielsweise die Systembandbrei-
te, Anzahl der Kanéle, Rahmenldnge, Dichte der Pilotsymbole oder die
Modulationsordnung entsprechend eingestellt werden.

6.3.2 Empfanger

Die Aufgabe des Empféangers ist es, aus dem eingehenden, mit der Sys-
tembandbreite abgetastetem diskreten Basisbandsignal den Beginn von
Ubertragungsrahmen zu erkennen, diese zu demodulierten und die auf den
belegten Kanilen gesendeten Daten zuriickzugewinnen. Die am Sender
verwendeten Systemparameter miissen dafiir am Empfinger bekannt sein.
Einzig die Kanalbelegung wird detektiert, obwohl grundsétzlich eine Signa-
lisierung von beispielsweise der Rahmenldnge oder Modulationsordnung
mit bestimmten Datensymbolen einfach realisierbar ist.

Abbildung 6.6 zeigt die fiir den Empfénger gewahlte Struktur. Wie auch
im Sender wird die Verarbeitung iiber mehrere GNU Radio Blocke verteilt,
um so unter Verwendung aller Prozessorkerne eine Pipelineverarbeitung
zu ermdglichen. Diese beginnt am Block USRP, der die Funkhardware
konfiguriert und die erzeugten Abtastwerte an die sich anschliefende
Synchronisation weiterreicht.
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Diese basiert auf der in Abschnitt 4.3.1 diskutierten normierten Kreuz-
korrelationsfunktion. Es werden die Prdambeln aller Kanéle zunéchst
unabhéngig voneinander detektiert, indem das eingehende Signal mit der
um den Faktor 4 interpolierten und entsprechend frequenzverschobenen
Pilotsequenz verglichen wird.

Da alle Kanéle synchron betrieben werden, ist es sinnvoll die Ergebnisse
der als belegt detektierten Bander zu kombinieren, um einen gemeinsamen
Rahmenbeginn zu erhalten. Das zur Demodulation weitergegebene Signal
r[m] besteht idealerweise aus einer Sequenz an Ubertragungsrahmen
inklusive dem Auf- und Abklingen des Sendefilters.

Auf eine Schétzung und Korrektur der Tragerfrequenzabweichung wird
im Rahmen der Synchronisation verzichtet, was eine szenario-spezifische
Optimierung darstellt. Durch die Verwendung von GPS-stabilisierten
Ostzillatoren an Sender- und Empfianger ergibt sich eine maximale Fre-
quenzabweichung, auch ohne GPS-Unterstiitzung, von +0,075 ppm [USR].
Bei einem Untertrégerabstand von etwa 19 kHz und dem Betrieb im ISM-
Band bei 2,4 GHz entspricht dies einer relativen Abweichung von unter 5%.
Wie in Abschnitt 3.3 untersucht, kann diese nach der Anaylsefilterbank als
Teil der Entzerrung kompensiert werden. Um dies weiter zu unterstiitzen,
wird zur Demodulation anstatt der STFT-basierten Struktur aus Abbil-
dung 6.2b das in Abschnitt 5.4 untersuchte FS-FBMC eingesetzt [Bel12b].
Der damit verbundene erhohte Berechnungsaufwand rechtfertigt sich hier
durch die Einsparung einer separaten Frequenzsynchronisation.

Wie in Abbildung 6.6 dargestellt, wird zur Demodulation zunéchst eine
gleitende FFT der Liange KM = 2048 ausgefiihrt, die mit jeder Ausgabe
M2 =256 Werte am Eingang konsumiert. Zur Schitzung der Kanalko-
effizienten werden daraus die Symbolschatzungen an den Positionen der
verteilten Piloten berechnet. Diese gehen in eine lineare Interpolation ein;
zunéchst in Untertrdger- und anschlielend in Zeitrichtung.

Damit kann im folgenden Block eine Entzerrung und Entspreizung der
Datensymbole erfolgen, wie in Abschnitt 5.4 beschrieben. Aus den resultie-
renden Werten y;, , werden im letzten Block Schétzungen der gesendeten
PAM-Symbole gebildet. Die als belegt erkannten Kanéle entsprechen
Gruppen von 112 Werten in den eingehenden Vektoren der Lénge 512.
Aus diesen werden die gesendeten bindren Daten extrahiert und sequentiell
im Ausgabepuffer abgelegt.
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Abb. 6.7: Spektrum und Wasserfalldarstellung des empfangenen Signals bei Verwen-
dung aller vier Kanéile

6.4 Messungen

Im Folgenden werden einige Messergebnisse des hier beschriebenen Uber-
tragungssystems vorgestellt. Fiir den Messaufbau wird die beschriebene
Hardware unter Laborbedingungen betrieben: Sender und Empfanger bzw.
deren Antennen werden in geringem Abstand voneinander platziert und
verschiedene Empfangsleistungen durch variieren der Leistung am Sender
eingestellt.

Die Wellenform wird so konfiguriert, dass sich eine Systembandbreite von
B =5MHz bei einer Mittenfrequenz von 2490 MHz ergibt. Es werden vier
Kanéle verwendet; jeder mit N =112 Untertrégern bei M = 128, womit
sich ein Abstand von F = B/4/M ~ 9,77kHz ergibt. Das Rahmenformat
entspricht weiterhin dem aus Abbildung 6.5.

Abbildung 6.7 zeigt exemplarisch das Spektrum eines empfangenen Si-
gnals, wenn alle vier Kanéle belegt werden. Dazu wird der Empfanger
mit einer Abtastrate von 10 MHz betrieben und die abgebildete Kurven
mit einer separaten GNU Radio basierten Anwendung erstellt [GQR].
Neben einer Signalspitze bei der Mittenfrequenz 2490 MHz, welche den
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Abb. 6.8: Konstellationsdiagramme bei einem (gemessenen) SNR = 20 dB

Oszillatoren zuzuschreiben ist, lassen sich vier Kanéle, mit ndherungsweise
frequenzflachem Verlauf und steilen Flanken beobachten.

Daneben zeigen sich jeweils Teile der Image-Spektren, die bei der Abtastra-
tenumsetzung am Sender nicht ausreichend unterdriickt werden kénnen.
Fiir das vorliegende Anwendungsszenario stellt dies keine Einschrinkung
dar. Im Allgemeinen sind diese Signalanteile jedoch zu vermeiden. Dazu
gibt es verschiedene Mdglichkeiten: Neben einer Verbesserung der Interpo-
lation durch Filterung oder deren Anpassung in der Funkhardware kénnen
entweder weniger Untertriger belegt oder die Sendesignalverarbeitung
insgesamt bei einer hoheren Abtastrate betrieben werden. Bei Letztem
muss beachtet werden, dass das angestrebte Untertragerraster mit den
Bins der verwendeten DFTs zusammenpasst.

Abbildung 6.8 zeigt verschiedene Konstellationsdiagramme, die sich bei
einer Ubertragung am Entscheider ergeben. Fiir die Abbildung werden
zwei in Zeitrichtung aufeinander folgende PAM-Symbolschétzungen, die
als Komponenten eines OQAM-Symbols interpretiert werden kénnen, zu
einem komplexwertigen Symbol £, 2y, + jZk,2n+1 aus dem korrespondieren-
den QAM-Symbolalphabet kombiniert.

Bei zweiwertigen Symbolen ergeben sich die Symbolschatzungen in Ab-
bildung 6.8a, die sich als Punktwolken um die Symbole eines QPSK-
Alphabets identifizieren lassen. Analog dazu ergeben sich bei 4-PAM-
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Abb. 6.9: Gemessene mittlere quadratische Fehlerenergie am Entscheider im Vergleich
mit den theoretischen Werten fiir AWGN

Symbolen Punktwolken fiir eine 16-QAM wie in Abbildung 6.8b zu sehen.
In beiden Féllen sind die gemessenen Werten rauschartig um die erwar-
teten verteilt und keine systematischen Fehler erkennbar. Abweichungen
vom idealen Abtastzeitpunkt oder der Frequenzlage des Signals am Ein-
gang der Filterbank werden bei der Schitzung des Kanals erfasst und
durch die Entzerrung unterdriickt, siche auch Abschnitt 3.3.

Auf Basis dieser Ergebnisse wird eine Untersuchung des Empfingerverhal-
tens als Gesamtes bei unterschiedlichen Empfangssignalleistungen vorge-
nommen. Dazu wird die Leistung am Sender so variiert, dass sich am Ein-
gangs des Empféngers ein bestimmtes Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (SNR)
einstellt und dafiir die mittlere quadratische Fehlerenergie zwischen den
Schitzungen am Entscheider und den gesendeten zweiwertigen Symbolen
gemessen. Abbildung 6.9 zeigt die Ergebnisse sowie die theoretischen
Werte fiir einen reinen AWGN-Kanal bei perfekter Synchronisation. Aus
den Kurven erkennt man eine durchweg hohere Fehlerenergie bei den ge-
messenen Daten, die unter anderem auf Fehler bei der Zeitsynchronisation
und nichtlineares Verhalten der analogen Verarbeitung zuriickzufiihren ist.
Linear betrachtet konvergieren die Kurven bei steigendem SNR, wobei
die gemessenen Werte stets einen héheren Restfehler aufweisen.
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6 FBMC in Software Radios

Insgesamt kann mit dem vorgestellten System eine robuste Dateniiber-
tragung erreicht werden, die sich einfach an unterschiedliche Szenarien
anpassen lasst: Parameter wie die Signalbandbreite, die Anzahl und Ab-
stand der Untertréager, wie auch das verwendete Prototypfilter konnen im
Rahmen der Moglichkeiten der Hardwarekomponenten variiert werden.
Dartiber hinaus lasst sich auch die verwendete Rahmenstruktur an die
erwarteten Kanaleigenschaften anpassen, indem u.a. der Abstand der Pi-
lotsymbole, die Lange der Praambel oder die Stufigkeit der Datensymbole
modifiziert werden.

Fiir den Betrieb als Overlaysystem werden die Ubertragungsrahmen ohne
festen Takt unabhéngig voneinander decodiert, so dass mit der Wellenform
auch Systeme mit Vielfachzugriff im Zeitmultiplex realisiert werden kénnen.
Um allgemein eine weitere Verbesserung der Datenrate und Zuverléssigkeit
zu erreichen, kann beispielsweise eine verbesserte Synchronisation, wie in
Abschnitt 4.4.3 diskutiert, implementiert werden.
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KAPITEL

Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurden verschiedene Aspekte der Empfangssignalver-
arbeitung fiir Filterbank-Multicarrier-Systeme im Kontext von Mobil-
funksystemen und Software Radio diskutiert. Mit der Einfithrung und
Modellierung von Mehrtrageriibertragungen mit Pulsformung wurde ge-
zeigt, dass bei FBMC die nachteiligen Eigenschaften anderer Verfahren
vermieden werden koénnen, aber die fehlende Redundanz in den Signalen
neue Herausforderungen im Bereich der Synchronisation und Entzerrung
bringt.

Fiir die Synchronisation und Kanalschédtzung konnten aus anderen Mehr-
tragerverfahren bekannte Konzepte fiir Referenzsignale in Form einer
Pilotsequenz und iiber den Rahmen verteilten Pilotsymbolen auf die
Randbedingungen der FBMC-Signalstruktur iibertragen werden. Beson-
ders die zusitzliche Uberlappung der Symbole sowie die auf den Realteil
beschriankte Orthogonalitidt erfordern neue Methoden zum Entwurf der
Referenzsignale und ihrer Einbettung in einen Ubertragungsrahmen wie
auch der Verarbeitung am Empfanger. Mit den vorgestellten Algorithmen
kann eine robuste Schétzung der Synchronisationsinformationen und des
Kanals durchgefiihrt werden.

Fiir den Empfang von FBMC-Signalen unter Mehrwegeausbreitung wur-
den Verfahren zur linearen Entzerrung mit unterschiedlicher Komplexitéit
analysiert und verglichen. Dabei hat sich gezeigt, dass die Leistungsfahig-
keit von Methoden wie der Single-Tap Approximation, Fourierapproxima-
tion oder auch FS-FBMC stark vom Szenario und den Systemparametern
abhangt: Die Relation von Untertrégerabstand und Kohérenzbandbreite
gibt die bendtigte Komplexitédt vor, wobei die Verwendung von MMSE-
optimalen Entzerrerkoeffizienten besonders im hohen SNR-Bereich Vor-

155




7 Zusammenfassung und Ausblick

teile bringt. Dariiber hinaus wurde ein Verfahren zur iterativen MMSE-
Entzerrung mit Soft Interference Cancellation vorgestellt und diskutiert,
womit je nach Szenario weitere Verbesserungen erzielt werden kénnen.

Mit der vorgestellten Realisierung eines FBMC-Systems auf einer generi-
schen SDR-Plattform konnte gezeigt werden, dass selbst mit handelsiibli-
cher PC-Hardware eine breitbandige Ubertragung in Echtzeit moglich ist.
Das unterstreicht die Anwendbarkeit der dabei verwendeten Verfahren
und dartiber hinaus auch die Eignung von FBMC fiir Spectrum Sharing
Szenarien.

Insgesamt ldsst sich mit Filterbank-Multicarrier eine effiziente und robuste
Ubertragung in Mobilfunkszenarien erreichen. Das Verfahren ist beson-
ders fiir Anwendungen interessant, bei denen die Vorteile einer geringer
AufBerbandstrahlung, begrenzten Uberlappung der Untertriger sowie einer
hohen Effizienz im Zeitbereich, den dafiir zusitzlichen Aufwand bei der
Signalverarbeitung rechtfertigen.

Ausblick

Die steigenden Anforderungen an Mobilfunksysteme bei der Datenrate,
Nutzerdichte und Interferenzrobustheit kénnen nur begrenzt durch die
Allokation zusédtzlicher Frequenzbénder erfiillt werden. Die Ressource
Spektrum ist begrenzt und der Einsatz von FBMC ermdéglicht eine Verbes-
serung der Ubertragungseffizienz auf unterster Ebene. In welchem Umfang
sich diese im Gesamtkontext eines Systems niederschligt, ist wesentlich
durch die hier behandelten Aspekte der Empfangssignalverarbeitung be-
stimmt.

Die Erforschung und Entwicklung um FBMC hat in den vergangen Jahren
viel Aufmerksamkeit erhalten und so wird das Verfahren fiir Einsatz
in zukiinftigen Mobilfunkstandards diskutiert. Die damit einhergehende
Verbreitung und auch die Anwendbarkeit auf andere Szenarien haben
groflen Einfluss auf das Rennen um den Nachfolger von OFDM.
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AWGN
CAZAC
DFT
FA
FBMC
FFO
FFT
FIR
FS-FBMC
GRC
ICI

IC
IDFT
IFO
IOTA
ISI
ITU
LLR
LTE
MAP
MMSE

Abkurzungsverzeichnis

Additives weiles Gauf’sches Rauschen
Constant Amplitude Zero Autocorrelation
Diskrete Fouriertransformation
Fourierapproximation
Filterbank-Multicarrier

Fractional Frequency Offset

Fast Fourier Transformation
Finite-Impulse-Response
Frequency-Spreading Filterbank-Multicarrier
GNU Radio Companion
Inter-Carrier-Interferenz
Interferenzunterdriickung

inverse diskrete Fouriertransformation
Integer Frequency Offset

Isotropic Orthogonal Transform Algorithm
Inter-Symbol-Interferenz

International Telecommunication Union
Log Likehood Ratio

3GPP Long Term Evolution

Maximum A-Posteriori

Minimum Mean Square Error
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Abkiirzungsverzeichnis

MSE Mean Square Error

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OQAM Offset-Quadratur-Amplituden-Modulation
PC Personal Computer

PSCH Primary Synchronization Sequence

QAM Quadratur-Amplituden-Modulation

RMS Root Mean Square
SDR Software Defined Radio
SIC Soft Interference Cancellation

SIMD Single Instruction Multiple Data

SIR Signal-zu-Interferenz-Verhéltnis
SNR Signal-zu-Rausch-Verhéltnis
STA Single-Tap Approximation
STFT Kurzzeit-Fouriertransformation

TMUX Transmultiplexer

USRP Universal Software Radio Peripheral
ZC Zadoft-Chu

ZF Zero Forcing
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