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Vorwort des Herausgebers

Mit der Einfithrung der Mobilfunksysteme der dritten Generation wird Co-
de Division Multiple Access (CDMA) breitflachig als Zugriffsverfahren auf
die Funkressource eingefithrt. Damit nimmt auch die Bedeutung der Direct
Sequence Spread-Spectrum (DSSS) Technik fiir kommerzielle Anwendungen
zu. Ein wichtiger Teilaspekt dieses Ubertragungsverfahrens ist die sichere,
schnelle und aufwandsgiinstige Synchronisation der im Empfinger erzeugten
Codefolge auf die Codefolge des empfangenen Nutzsignals. Die vorliegende
Arbeit beschiiftigt sich hauptsichlich mit der Grobsynchronisation (Akquisi-
tion) von DSSS-Signalen auf der Basis von Maximum-Likelihood-Schéitzern.
Insbesondere ergeben sich Signalverarbeitungsstrukturen zur effizienten Be-
rechnung der Schitzergebnisse. Dariiber hinaus wird eine Diskussion der
Feinsynchronisation (Tracking) notwendig, da aus ihr die Anforderungen an
die Akquisition abgeleitet werden kénnen. Zum technisch-wissenschaftlichen
Fortschritt tragen die folgenden Ergebnisse bei:

e Die Darstellung der durch einen Regelkreis erster Ordnung implementier-
ten Feinsynchronisation mit Hilfe absorbierender Markov-Ketten.

e Die ausfiihrliche Diskussion der Maximum-Likelihood-Schétzung fiir Zeit-
und Frequenzverschiebung, wobei sowohl nicht datenmodulierte Signale
als auch datenmodulierte Signale betrachtet werden, sowie die Erweite-
rung der Untersuchungen auf den Fall des frequenzselektiven Mehrwege-
kanals.

e Die systematische Untersuchung der Maximum-Likelihood-Akquisition
beziiglich Mittelwert und Varianz der als Zufallsvariable zu interpretie-
renden Akquisitionsdauer und der Vergleich mit den entsprechenden Er-
gebnissen fiir die Schwellwert-Akquisition.

Die Arbeit stellt fiir den additiven weifen Gaufischen Rauschkanal und
fiir den nicht frequenzselektiven Mehrwegekanal analytische Resultate und
Simulationsergebnisse gegeniiber. Fiir den frequenzselektiven Mehrwegeka-
nal erweist sich die analytische Behandlung als zu kompliziert, so dafl in
diesem Fall ausschlielich auf Simulationen zuriickgegriffen werden muf. Ei-
ne generelle Uberlegenheit der Maximum-Likelihood-Akquisition iiber die
Schwellwert- Akquisition 1&ft sich aus den Untersuchungen nicht ableiten.
Allerdings verhélt sich der ML-Detektor gerade in den fiir Dircet Sequence
Spread-Spectrum CDMA-Signale wichtigen Bereichen des Signal-zu-Rausch-
verhiltnisses giinstiger als der Schwellwert-Detektor.

Karlsruhe, im November 1998
Friedrich Jondral
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Zusammenfassung

Der Anwendungsbereich von direct sequence spread-spectrum (DSSS) Ver-
fahren ist in den letzten Jahren stindig grofer geworden. Neben dem bekann-
ten Navigationssystem GPS gibt es einen ersten Mobilfunkstandard, der den
Vielfachzugriff iiber DSSS-Signale in Form von Codemultiplex festschreibt.
Weitere Anwendungsgebiete sind schnurlose Telefone oder drahtlose Rech-
nernetze sowie Satellitenkommunikationssysteme.

Der Kern dieser Arbeit besteht darin, das Thema der Anfangssynchro-
nisation unter dem Aspekt der mittlerweile sehr vielfiltigen Anwendungsge-
biete von DSSS-Signalen und einer heute iiblichen digitalen Empfingertech-
nologie aufzuarbeiten.

Die angestrebte Breite der Arbeit erfordert zunéchst ein umfassendes
Kanalmodell, das die Effekte Zeit- und Frequenzverschiebung sowie Mehr-
wegeausbreitung beriicksichtigt. Eine wesentliche Voraussetzung fiir die Dis-
kussion der Anfangssynchronisation ist das Verstindnis der Funktionsweise
der auf die Anfangssynchronisation folgenden Feinsynchronisation, da die
Anfangssynchronisation auf die Feinsynchronisation abgestimmt sein muf.
Ein einfacher Ansatz zur Feinsynchronisation in einem digitalen System wird
vorgestellt und mittels absorbierender Markov-Ketten untersucht.

Aus Sicht der Feinsynchronisation muf das Ergebnis der Anfangssynchro-
nisation eine Schétzung von Zeit- und Frequenzverschiebung sein, die mit
grofitmoglicher Wahrscheinlichkeit in den Regelbereichen der Feinsynchroni-
sation liegt. Daher erfolgt eine eingehende Betrachtung von Maximum-Likeli-
hood-Ansitzen zum gemeinsamen Schétzen von Zeit- und Frequenzverschie-
bung unter den Randbedingungen des Kanalmodells. Neu an diesen Betrach-
tungen ist die gleichzeitige Beriicksichtigung aller wesentlichen Einfliisse ein-
schliefslich der Mehrwegeausbreitung. Aufbauend auf den Maximum-Likeli-
hood-Schétzern wird ein Maximum-Likelihood- Anfangssynchronisationsver-
fahren angegeben und analysiert. Es ergibt sich, dafs die bislang kaum unter-
suchte Anfangssynchronisation von DSSS-Signalen auf der Basis des Maxi-
mum-Likelihood- Ansatzes deutliche Vorteile gegeniiber dem normalerweise
verwendeten Schwellwertverfahren aufweist. Ferner werden Methoden be-
schrieben und untersucht, die eine voneinander unabhingige Anfangssyn-
chronisation von Zeit- und Frequenzverschiebung erméglichen.
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1 Einleitung

Die urspriinglich aus der Militdrtechnik stammende Technologie des Band-
spreizens hat in den letzten Jahren in starkem Mafe an Bedeutung gewon-
nen. Dies gilt insbesondere fiir zivile Kommunikationssysteme. Das Prinzip
eines bandspreizenden Systems besteht darin, ein zu {ibertragendes Informa-
tionssignal mittels eines pseudozufilligen Signals, das eine sehr viel grofere
Bandbreite als das Informationssignal aufweist, zu modulieren. Das aus die-
ser Modulation resultierende Signal wird zur Ubertragung verwendet.

Der Begriff des Bandspreizens riihrt daher, dafs die Bandbreite des ge-
sendeten Signals deutlich grofer ist als die des Informationssignals. Da das
Spreizsignal sowohl im Sender als auch im Empfénger generiert werden mufs,
kann es sich nur um ein deterministisches Signal handeln. Fiir einen Betrach-
ter, der die Erzeugungsvorschrift nicht kennt, sieht dieses Signal zunfchst
zuféllig aus, was einen Hinweis auf die Bezeichnung pseudozufilliges Signal
gibt.

1.1 Prinzip eines DSSS-Systems

Von den verschiedenen M&glichkeiten, die Bandbreite eines Informationssi-
gnals mittels Modulation zu spreizen, wird in dieser Arbeit ausschliefslich der
Fall einer linearen Modulation des Informationssignals mit dem spreizenden
Signal behandelt. Diesem als direct sequence spread-spectrum (DSSS) be-
zeichneten Ansatz kommt aus heutiger Perspektive die grofste Bedeutung
zu. Systeme wie das Global Positioning System (GPS) [35, S. 425ff], der
Mobilfunkstandard IS95 (Interim Standard 95) [75, S.519ff] oder das Satel-
litenkommunikationssystem Globalstar [76] bauen auf DSSS-Signalen auf.
Dergleichen gilt fiir das zur Zeit noch in der Standardisierung befindliche
europiische Mobilfunksystem der dritten Generation UMTS (Universal Mo-
bile Telecommunication System) [79], [21], [66]. Gemein ist allen diesen Sy-
stemen, dafs sie bei Trégerfrequenzen in der Grofenordnung von einem Giga-
hertz und dariiber arbeiten. Systeme, die Trigerfrequenzen deutlich oberhalb
von einem Gigahertz aufweisen, sind beispielsweise zur Zeit in der Planung
befindliche auf niedrigfliegenden Satelliten basierende Satellitenkommunika-
tionssysteme [56]. Das Ausweichen moderner Systeme auf hohe Ubertra-
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gungsfrequenzen verdeutlicht die Knappheit der Ressource Frequenz sowie
den Bedarf nach grofsen Ubertragungskapazititen.

Tg
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Abb. 1.1 Erzeugung eines DSSS-Signals

Fine weitere Moglichkeit ein Informationssignal zu spreizen, bietet das
Frequenzspringen [69], [80]. Wihrend der Ubertragung wird in Intervallen die
Ubertragungsfrequenz veriindert, so daf sich, iiber die gesamte Verbindungs-
dauer betrachtet, der verwendete Frequenzbereich entsprechend der Anzahl
der verwendeten Ubertragungsfrequenzen verbreitert. Die Abfolge der Uber-
tragungsfrequenzen wird durch das pseudozufillige Spreizsignal vorgegeben.
Bei der zur Spreizung verwendeten Modulation handelt es sich somit um
eine Frequenzmodulation. Diese Methode kommt vor allem in militérischen
Systemen zum FEinsatz. Ein Beispiel fiir eine zivile Anwendung ist das im
Global System for Mobile Communications (GSM) definierte langsame Fre-
quenzspringen [65].

Im Gegensatz zum Frequenzspringen bleibt bei DSSS-Systemen die Uber-
tragungsfrequenz konstant. Die Spreizung des Informationssignals entsteht
in diesem Fall durch eine lineare Modulation. Abb. 1.1 zeigt das Schema
zur Erzeugung eines DSSS-Signals. Aus der Multiplikation des Informati-
onssignals mit einem pseudozufilligen Spreizsignal ergibt sich das breitban-
dige Sendesignal. In dem gezeigten Beispiel wiederholt sich der Spreizcode
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Abb. 1.2 Riickgewinnung der Information

periodisch mit der Symboldauer des Informationssignals, was jedoch nicht
notwendigerweise der Fall sein muf.

Die Entspreizung eines DSSS-Signals verliauft komplementér zur Sprei-
zung. Um aus dem DSSS-Signal das Informationssignal zuriickzugewinnen,
ist das DSSS-Signal mit einer Kopie des pseudozufilligen Spreizsignals, dem
Spreizcode, zu iiberlagern. Abb. 1.2 zeigt den entsprechenden Vorgang. In
realen Situationen liegt der Entspreizung des Signals meist eine gestorte
Version des DSSS-Signals zugrunde. Im einfachsten Fall handelt es sich bei
der Stoérung um additives weifses Gaufsches Rauschen. Die Multiplikation
mit dem pseudozufélligen Signal im Empfinger hat keinen Einfluff auf ei-
ne solche Stérung. Hinsichtlich der Signalkomponente ergibt sich nach der
Multiplikation mit dem Spreizsignal jedoch eine Konzentration der Signal-
energie im Spektralbereich. Abb. 1.3 verdeutlicht diese Zusammenhénge. Der
Signalanteil tritt in der spektralen Leistungsdichte des mit dem Spreizcode
multiplizierten Signals ® ;g (f) deutlich stirker hervor als in der spektralen
Leistungsdichte ® pr(f) des Empfangssignals. Der Effekt der Konzentration
der Signalenergie 1éft sich mittels eines auf das Informationssignal angepafs-
ten Filters ausnutzen, um einen Grofteil der Stérung zu unterdriicken.
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Abb. 1.3 Entspreizung

1.2  Anwendungsgebiete von DSSS-Systemen

Je grofer das Verhiltnis zwischen Spreizsignal- und Informationssignalband-
breite, der Spreizfaktor, ist, desto breiter und flacher wird das Leistungsdich-
tespektrum des gespreizten Signals im Verhéltnis zum entspreizten. Fiir sehr
grofie Spreizfaktoren sind solche Signale im Kanalrauschen nicht mehr auf-
zufinden, was die Bedeutung fiir militirische Anwendungen unterstreicht.
Dieser Effekt ist aus Sicht der elektromagnetischen Vertriglichkeit wichtig.
DSSS-Systeme sind vor allem fiir solche Anwendungen von Interesse, bei de-
nen es entweder ungiinstig ist, schmalbandig mit hoher Leistungsdichte zu
iibertragen, oder gesetzliche Einschrinkungen beziiglich des Leistungsdich-
tespektrums existieren. In die erste Klasse laft sich das Mehrfachzugriffs-
verfahren des code division multiple access (CDMA) einordnen. In einem
Codemultiplexsystem kénnen die einzelnen Nutzer mittels nutzerspezifischer
pseudozufélliger Signale ihr Informationssignal spreizen und so mit einer kon-
stanten niedrigen Leistungsdichte auf das Ubertragungsmedium zugreifen. In
Zeitmultiplexsystemen hingegen ist hierfiir wihrend eines kurzen Zeitschlit-
zes eine hohe Leistungsdichte erforderlich. Beschrdnkungen hinsichtlich des
Leistungsdichtespektrums gibt es beispielsweise in den ISM-Béindern (ISM
steht fiir industrial, scientific and medical) |75, S.544].

In Navigationssystemen bestimmt die Grofe des Spreizfaktors, wie gut
sich mit einem gespreizten Signal Laufzeitmessungen durchfiihren lassen. Je
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grofier der Spreizfaktor, desto genauer ist eine Laufzeitmessung und eine da-
mit verbundene Entfernungsbestimmung, was sich wiederum auf eine aus
mehreren Entfernungsmessungen errechnete Positionsbestimmung auswirkt.
Dies erklért, wieso das Global Positioning System neben dem allgemein zu-
ginglichen Code (C/A-Code) iiber einen nur mit entsprechender Genehmi-
gung zuginglichen Code (P-Code) mit einer im Vergleich zum C/A-Code
10fachen Bandbreite verfiigt.

DSSS-Systeme weisen gegeniiber schmalbandigen Systemen eine erh6hte
Storfestigkeit beziiglich bandbegrenzter Stoérer auf. Im Gegensatz zu weifem
Rauschen wird die spektrale Leistungsdichte eines bandbegrenzten Stérers
durch die Multiplikation des Empfangssignals mit der Kopie des Spreizcodes
verdndert. Die Leistung des Storers wird auf eine um die Bandbreite des
Spreizcodes grofere Bandbreite verteilt, so dafs ein Grofiteil der Stérung von
dem nachfolgenden Tiefpals beseitigt wird.

1.3 Synchronisation in DSSS-Systemen

Um ein gespreiztes DSSS-Signal entspreizen zu kénnen, miissen Sender und
Empfinger aufeinander synchronisiert sein. Die Synchronisation mufs sehr
genau sein, denn nur eine zeitrichtig zugesetzte Kopie des pseudozufilli-
gen Spreizsignals 1&ft eine Entspreizung des Informationssignals zu. Da das
Spreizsignal breitbandig ist, sind die Anforderungen an die Synchronisation
strenger als bei einer schmalbandigen nicht-spreizenden Ubertragung. Insbe-
sondere die Anfangssynchronisation wird dadurch erschwert, da die Energie
des Empfangssignals iiber einen grofsen Frequenzbereich mit geringer spek-
traler Leistungsdichte verteilt ist.

Die Synchronisation in einem DSSS-System l4aft sich in drei Phasen un-
terteilen. Am Beginn einer jeden Synchronisation steht die Anfangssynchro-
nisation, die Akquisition. Thre Aufgabe besteht darin, die Synchronitéit so-
weit herzustellen, daf in einem zweiten Schritt zur Feinsynchronisation, dem
Tracking, iibergegangen werden kann. Wéahrend der Feinsynchronisation er-
folgt eine Verbesserung der Synchronitit zwischen Sender und Empfinger.
Verliert der Empfinger die Synchronitét, setzt die dritte Phase, die Re-
akquisition, ein. Sie unterscheidet sich von der Akquisition darin, daf ein
grober Schitzwert der zu synchronisierenden Parameter bereits bekannt ist.
Geeignete Methoden zur Reakquisition lassen sich direkt aus den Akquisiti-
onsverfahren ableiten. Erst bei nicht erfolgreicher Reakquisition setzt wieder
die Akquisition ein. Abb. 1.4 stellt die Abfolge der einzelnen Synchronisati-
onsphasen dar.
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Abb. 1.4 Phasen der Synchronisation eines DSSS-Signals

Von den in Abb. 1.4 dargestellten Synchronisationsschritten werden in
dieser Arbeit die Akquisition und die Feinsynchronisation behandelt. Der
Schwerpunkt der Betrachtungen liegt auf der Synthese von Anfangssynchro-
nisationsverfahren und deren Analyse. Untersuchungen zur Feinsynchronisa-
tion erfolgen soweit, wie es fiir die Ausfithrungen zur Akquisition erforderlich
ist. Denn nur aus den Bedingungen, unter denen eine Feinsynchronisation
erfolgreich sein kann, lassen sich die Anforderungen, die an die Akquisiti-
on zu stellen sind, ableiten. Vor den Betrachtungen zur Feinsynchronisation
in Kapitel 3 und den Herleitungen von geeigneten Akquisitionsmethoden
und deren Analyse in Kapitel 4 und Kapitel 5 werden im néchsten Kapitel
geeignete Signal- und Kanalmodelle eingefiihrt. Geeignet bedeutet in die-
sem Zusammenhang, dafs es diese Modelle erlauben miissen, die genannte
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relevante Anwendungsbreite von DSSS-Systemen abzubilden. Daraus folgt,
daf die Kanalmodelle sowohl fiir Satellitenkanéle als auch fiir terrestrische
Ubertragungskanile fiir Trigerfrequenzen ab einem Gigahertz geeignet sein
miissen.

Aus wissenschaftlicher Sicht ist die Auseinandersetzung mit der Anfangs-
synchronisation vor dem Hintergrund, daf es DSSS-Systeme bereits seit vie-
len Jahren gibt, aus verschiedenen Griinden wichtig. Eine geschlossene Dar-
stellung von Methoden zur Anfangssynchronisation fiir die gesamte genann-
te Einsatzbreite von DSSS-Systemen existiert nicht. Viele dltere Arbeiten
basieren auf kontinuierlichen Signaldarstellungen. Heutige Empfénger sind
meist digital. Eine durchgingige zeitdiskrete Modellierung ist daher not-
wendig. Der Fall der Anfangssynchronisation bei frequenzselektiver Mehr-
wegeausbreitung ist in der Literatur bislang nicht ausreichend behandelt.
Dies gilt ebenso fiir einen Vergleich der in &lteren Arbeiten stets verwende-
ten Schwellwertakquisition mit Maximum-Likelihood-Verfahren. Hinter den
Betrachtungen im Rahmen dieser Arbeit steht dariiber hinaus stets die Ziel-
setzung, zu Ansitzen zu gelangen, die eine schnelle Akquisition bei geringer
Komplexitit ermoglichen.
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2 Signal- und Kanalmodelle

Inhalt dieses Kapitels sind die fiir die Betrachtung der Synchronisation von
DSSS-Signalen notwendigen Signal- und Kanalmodelle. Zielsetzung bei der
Modellbildung ist es, eine einfache und umfassende Beschreibung zu ent-
wickeln. Die Gliederung dieses Kapitels orientiert sich an dem Aufbau eines
bandspreizenden Ubertragungssystems. An die Modellierung der Sendesigna-
le schliefst die Modellierung des Ausbreitungskanals an. Der letzte Abschnitt
dieses Kapitels beschéftigt sich mit der Vorverarbeitung und Darstellung des
Empfangssignals sowie dem Prozefsgewinn eines DSSS-Signals.

2.1 Signalmodelle

Drei prinzipielle Signalmodelle ergeben sich bei der Betrachtung von DSSS-
Systemen. Das erste Modell ist das des nicht mit Daten modulierten, peri-
odisch wiederkehrenden Spreizsignals. Das zweite Modell ergibt sich durch
Hinzufiigen der Datenmodulation und das dritte fiir den Fall von zeitbe-
grenzten Signalen. Teil des Signalmodells ist in jedem der drei Félle die
Impulsantwort des impulsformenden Filters.

Impulsformung

Welche Impulsform in einem DSSS-System Verwendung findet, wird durch
das Gesamtkonzept bestimmt. Fiir ein Navigationssystem wie GPS [35], [97]
eignen sich Impulsformen, die den ideal zeitbegrenzten Impuls mit

1 tN [ 1/Te  fir |t <Te/2
9t) = —=rect (T_C>_{ 0 tir > T (2.1)

annihern. Die Autokorrelationsfunktion dieses Impulses hat einen dreiecki-
gen Verlauf, der sich sehr gut fiir eine Signallaufzeitbestimmung eignet und

damit eine genaue Positionsbestimmung zuléft. Fiir Mobilfunksysteme wie
IS95 [74] oder Globalstar [76] bieten sich aus Griinden der spektralen Effizi-
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enz Impulsformen an, die einen ideal bandbegrenzten Impuls mit

1 sin(7Bt) _
g(t) - \/E Tt > B = 1/T07 (22)

approximieren. Die etwas ungewdhnlichen Faktoren 1/v/T¢ und 1/v/B in
(2.1) und (2.2) dienen zur Energienormierung der impulsformenden Filter
und vereinfachen die weiteren Betrachtungen. Weitere zeitbegrenzte Impuls-

formen, deren zeitliche Lingen die Dauer T eines Codechips nicht iiber-
schreiten, diskutieren [7], [14], [60].

-5 -4 -3 =2 -1 0 1 2 3 4 5
t/Te
Abb. 2.1 IS95-Impulsform im Vergleich zu (2.2)

Die in (2.1), (2.2) angegebenen Impulsformen lassen sich in realen Syste-
men aufgrund ihrer idealen Eigenschaften beziiglich Zeit- und Bandbegren-
zung nur approximieren. Da sich reale Signale nur im Rahmen der verfiig-
baren Mefgenauigkeit erfassen lassen, sind (2.1) und (2.2) als Modelle s(t)
fiir alle realen Signale sy (t) geeignet, fiir die

[ st = swinl it < e (23)

— 0

gilt [81], wobei e die Energie des Meffehlers bezeichnet. Ist (2.3) erfiillt,
werden die Signale s(t) und sy (¢) in [81] als “eindeutig nicht unterscheidbar
beziiglich des Niveaus €” bezeichnet. Abb. 2.1 zeigt den ideal bandbegrenzten
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Impuls im Vergleich mit der im IS95-Standard angegebenen Impulsantwort.
Die Auswertung von (2.3) ergibt mit B = 1 fiir diesen Fall einen Wert von

0,02 < e, (2.4)

so dals fiir ein Mefisystem mit einem Meffehler ¢ > 0,02 der ideal bandbe-
grenzte Impuls nicht von der im IS95-Standard verwendeten Approximation
zu unterscheiden ist.

Da die Energie der impulsformenden Filter mit den Impulsantworten
nach (2.1) und (2.2) auf 1 normiert ist, bedeutet dies, daf fiir ein Mefsystem
mit einem Meffehler von 2 Prozent bezogen auf die Energie ein [S95-Impuls
und ein ideal bandbegrenzter Impuls nicht zu unterscheiden sind.

Nicht mit Daten moduliertes DSSS-Signal

Ein nicht mit Daten moduliertes, periodisches Spreizsignal wird beispielswei-
se im Mobilfunkstandard I1S95 als Synchronisationssignal und fiir die Schét-
zung der Kanalparameter im Downlink verwendet. Das Signalmodell z(t)
ergibt sich durch Faltung der Impulsantwort des impulsformenden Filters
mit der periodischen Spreizfolge

o.@]

b(t) = Z bn mod N 5(t - nTC) (25)

nN——0o0

ALl

2(t) = b(t) x g(t) = D bpmoan g(t —nTe). (2.6)

nN——0o0

bp, n = 0,...,N — 1, stellt hierbei eine Periode des Spreizcodes dar. Ein
Element b,, des Spreizcodes sei als Chip mit der Chipdauer T bezeichnet.
Die Wahl des Spreizcodes hingt von der konkreten Anwendung ab. Einen
guten Uberblick iiber bekannte Codefolgen gibt [62]. Fiir Ubertragungssy-
steme sind vor allem uniforme Spreizcodes [62, S.82], fiir die |b, | =1 Vn € Z
gilt, wichtig.

Mit Daten moduliertes DSSS-Signal

Fine geeignete Modellierung des Datensignals ergibt sich in Form eines dis-
kreten komplexwertigen Zufallsprozesses D;, i € Z. Die Art der Modulation
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bestimmt, welche Realisierungen d; fiir die Zufallsvariablen D; auftreten
kénnen und mit welcher Haufigkeit dies geschieht. Vektoriell 1&ist sich schrei-
ben

D=(...D_y,Dy.Dy,..)". (2.7)

Wird das Spreizsignal aus (2.6) mit dem diskreten stochastischen Prozeft
D;. i € Z, moduliert, ergibt sich ein stochastischer Prozefs X (D, ), von dem
x(d, t) eine Realisierung ist. Fiir X (D, t) likt sich mit [102]

X(Qvt) = Z DLn/MJ bn mod N g(t_nTC) (28)

nN——0o0

schreiben. Der Parameter M gibt an, wieviele Codechips mit einem Infor-
mationssymbol d; moduliert werden, so daly MT = Tg die Symboldauer
ist. Fiir das Navigationssystem GPS gilt beispielsweise M = 20N, so dafs ein
Datensymbol 20 Codeperioden moduliert. Anders als beim nicht mit Daten
modulierten hat das modulierte Signal zufilligen Charakter. Die Modellie-
rung erfolgt daher als stochastischer Prozefs.

Zeitbegrenztes, mit Daten moduliertes DSSS-Signal

Der Klasse der zeitbegrenzten DSSS-Signale kénnen im weitesten Sinne Si-
gnale von Pulskompressionsradaren [62], DSSS-Signale in Kombination mit
Zeitmultiplex, wie fiir UMTS vorgeschlagen [2], [21], [51], [52], oder zeitlich
begrenzte Aussendungen hinzugerechnet werden [84]. Ein geeignetes Modell
ergibt sich durch zeitliche Begrenzung mit

S—1
bs(t) = > bpmoa n 8(t —nTc) (2.9)
n=0
Za
S—1
XS(Dat) = ZDLn/MJ bn mod N g(t_nTC)a (210)
n=0

wobei zs(d, t) eine Realisierung dieses stochastischen Prozesses ist. Fiir das
nicht mit Daten modulierte, zeitbegrenzte DSSS-Signale folgt aus (2.10) das

1| #] bezeichnet den ganzzahligen Teil von z,z € R
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deterministische Signalmodell

S-1
ws(t) = Z bn mod N g(t —nTc). (2.11)

n=0

Fiir ideal bandbegrenzte Impulsformung sind die Signalmodelle nach
(2.10) und (2.11) nicht zeitbegrenzt. Die Zeitbegrenzung 1afit sich in die-
sem Fall durch eine Multiplikation mit rect((t — 0,5+ ST¢)/(ST¢)) oder ei-
ner anderen zeitbegrenzten Fensterfunktion erzwingen. Mit (2.10) und (2.11)
lassen sich so Signale modellieren, die nur im Intervall [0, ST¢] Werte un-
gleich Null aufweisen. Wichtig ist, daf die Gréfse S stets mit der Zeitdauer
eines Chipintervalls verkniipft ist.

2.2 Kanalmodelle

Abb. 2.2 zeigt das den weiteren Betrachtungen zugrunde liegende Kanalmo-
dell, dessen Elemente in diesem Abschnitt erliutert werden. Das Kanalmo-
dell setzt sich zusammen aus einer Zeitverschiebung 7, einer zeitvarianten
Impulsantwort A(n,t) zur Modellierung von Mehrwegeausbreitungen, einer
Frequenzverschiebung um v und additivem Rauschen z(?).

z(t)

w(d.t) = 7 D h(n.1) @%:%r)@r(t)

e]2ﬂut

Abb. 2.2 Kanalmodell

2.2.1 Zeitverschiebung

Die Realisierung 7 der Zufallsvariablen T ist, falls Sender- und Empfénger-
uhr der Basisbandverarbeitung exakt gleich gehen, identisch mit der Signal-
laufzeit vom Sender zum Empfinger, wenn es nur einen Ausbreitungspfad
des Signals vom Sender zum Empfinger gibt. Ohne zusétzliche Informa-
tion kann der Empfinger aufgrund der endlichen Lé&nge eines Spreizcodes
die Zeitverschiebung nur fiir die Signallaufzeiten bestimmen, die kiirzer als
die Periodendauer des Spreizcodes sind. Ist die Zeitverschiebung grofer als
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eine Spreizcodeperiode, 1aft sich nur der bei einer Division der Zeitverschie-
bung durch die Periodendauer N7 resultierende Rest bestimmen. Dies ist
fiir die Akquisition von DSSS-Signalen unabhéingig vom System vollkommen
ausreichend. Fiir T wird daher eine Gleichverteilung im Intervall [0, NT¢)
angenominen.

Weisen die Uhren von Sender und Empfinger einen absoluten Fehler auf,
so geht dieser ebenfalls in 7' ein. Die Zeitverschiebung setzt sich dann aus
diesem absoluten Fehler und der Signallaufzeit zusammen.

2.2.2 Mehrwegeausbreitung

Der Prozels H(n,t), dessen Realisierung h(n,t) ist, modelliert die Ausbrei-
tung eines Signals in einem Mehrwegeumfeld. Eine geeignete Beschreibung
des Prozesses H(n,t) ist das WSSUS-Modell. WSSUS steht fiir wide-sense
stationary uncorrelated scattering [4]. Dieses Modell umfafit die Beschrei-
bung von zeitvarianten frequenzselektiven und nicht-frequenzselektiven Mehr-
wegeausbreitungen.

Die Herleitung des WSSUS-Modells erfolgt in [4] zunéchst iiber eine de-
terministische Beschreibung der zeitvarianten Mehrwegeausbreitung. In ei-
nem zweiten Schritt werden die deterministischen Funktionen als Realisie-
rungen stochastischer Prozesse aufgefafst und mittels Korrelationsfunktionen
niherungsweise beschrieben. Ausgangspunkt der Uberlegungen ist die Glei-
chung?

o.@]

w(t) = / £t — n)h(n.1) di. (2.12)

— 0

wobel h(n,t) eine zeitvariante Impulsantwort ist. h(n,t) 1kt sich interpre-
tieren als die Antwort des Mehrwegeumfeldes zum Zeitpunkt ¢ auf einen um
n Sekunden zuriickliegenden Impuls [4]. Unter der Annahme, daf z(t) auf
|f| < B/2 bandbegrenzt ist, lafst sich fiir X (f) schreiben [48]

27 fl/B
X(=1B Z (1/B)e™ fiir |f| < B/2 (2.13)

l=—c0

0 sonst .

Da reale Systeme stets bandbegrenzend wirken, stellt die Annahme der
Bandbegrenzung keine Einschrinkung dar.

22(d, t) ist aus Griinden der Ubersichtlichkeit zu x(t) gesetzt
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Die Fourier-Transformation von h(1n, t) beziiglich n ergibt die zeitvariante
Ubertragungsfunktion

170 = [ b )e I dy, (2.14)

— 0

Mittels der inversen Fourier-Transformation, des Faltungssatzes, (2.14) und
(2.13) lakt sich fiir (2.12) schreiben [4]

w(t) = / X(FT(f, 1) df

B/2 '
= B Z (1/B) /B T(f,t)e2mI=UB) gf (2.15)
=—c0 - /2
Mit der Definition
B/2 ' : B
vt = [ T = STB) (2.16)
—B/2 wn

folgt [73, S.796]

w(t) = B Z (1/B)h'(t —1/B,1)

l=—c0

= = Z (t—1/B)h'(1/B.1). (2.17)

l——oo
Im Grenziibergang fiir B — oo gilt [30, S.346]

STB) _ s, (2.18)

lim
B—oo wn

so daf sich (2.17) mit (2.18) fiir grofes B durch

o.@]

w(t) = & > a(t—1/B)h(I/B.1) (2.19)

l=—c0
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| Kanalmodell || L |
AWGN L=1|1n0,8)]=1

arg{h(0.1)} = o
nicht-frequenzselektiver || L =1 | h(0,t) ist Realisierung

Mehrwegekanal des Prozesses H(0,1)
frequenzselektiver L >1 | h(l/B,t) ist Realisierung
Mehrwegekanal des Prozesses H(l/B,1)

Tab. 2.1 Kanalmodelle

annéhern 1aft [99], [101].

Aufgrund seiner diskreten Struktur eignet sich (2.19) besonders gut fiir
simulative Untersuchungen. In Abb. 2.3 ist die sich fiir zeitbegrenzte Impuls-
antworten h(n,t) ergebende kanonische Struktur fiir L auflosbare Mehrwege
dargestellt. In Abhingigkeit von L und der Modellierung der Koeffizien-
ten h(l/B,t) lassen sich einschlielich der iibrigen Kanaleinfliisse verschiede-
ne Kanalmodelle unterscheiden. In der Literatur wird zwischen den Féllen
L =1 und L > 1 unterschieden [53], [73]. Fiir die nachfolgend diskutierte
Modellierung der Funktionen h(l/B,t), [ € Z, als Realisierung komplexwer-
tiger Gaufsprozesse H(l/B,t), ergibt sich fiir L = 1 das Kanalmodell des
nicht-frequenzselektiven und fiir L > 1 das des frequenzselektiven Mehrwe-
gekanals. Der Fall L = 1 mit |h(0,7)] = 1 und arg{h(0,t)} = o wird im
Rahmen dieser Arbeit als das Kanalmodell des additiven weifen Gaufsschen
Rauschens (AWGN) bezeichnet. In Tab. 2.1 sind die Kanalmodelle zusam-
mengefafit.

x(t) :> 1/B —...:> 1/B

oo D—>B - w(t)

Abb. 2.3 Auflosbare Mehrwege

Fiir die Nachbildung realer Kanéle ist die Kenntnis der Funktionen

Wi1/B.,t), 1=0,...L—1,
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notwendig. Mefstechnisch lassen sich diese Funktionen mit einigem Aufwand
erfassen [11], [23]. Die Verwendung gemessener Impulsantworten zur Simu-
lation zeitvarianter Mehrwege wird in [6] verfolgt. In der Regel stehen kei-
ne Messungen zur Verfiigung. Eine stochastische Modellierung hingegen er-
laubt die Simulation von Mehrwegekanilen, auch wenn keine Messungen
von Impulsantworten zur Verfiigung stehen. Eine vollstindige stochastische
Beschreibung einer Mehrwegeausbreitung erfordert die Kenntnis der mehr-
dimensionalen Verteilung

fr0,4),.. H(L—-1)/B1(M0,1), ... W((L = 1)/B, 1)) Vt € R. (2.20)

“In Anwendungen ist es gewohnlich schwierig, mehrdimensionale Zufallsva-
riablen zu untersuchen. Vielfach kann man aus dem Beobachtungsmateri-
al nur die Momente der Zufallsvariablen berechnen” [26, S.372]. Eine né-
herungsweise Beschreibung erfolgt daher hiufig anhand der Momente des
Prozesses H(l/B,t). Um aus Beobachtungen zumindest die ersten beiden
Momente gewinnen zu kénnen, wird von der Stationaritit im weiteren Sin-
ne (wide-sense stationary = WSS) ausgegangen. Der Prozeft H(n,t) ist im
weiteren Sinne stationdr, wenn fiir den Mittelwert gilt [67]

/ TR0 - Frn(h(n, ) dh(n. 1) = p(n) (2.21)

— 0

und die Autokorrelationsfunktion nur von der Zeitdifferenz £ abhéngt
E{H(n. t:)H"(n'.t2)} = E{H(n, ) H"(n". 1+ {) } - (2.22)

Die zweite wesentliche Annahme des WSSUS-Modells betrifft die Korrela-
tion zwischen am Empfinger einfallenden Wellen. Fiir diese Wellen wird
davon ausgegangen, daf der Einflufl des Mehrwegeumfeldes auf eine Welle
unkorreliert zu dem Einfluf auf alle anderen erfolgt (uncorrelated scattering
= US). Die Autokorrelationsfunktion des WSSUS-Modells vereinfacht sich
unter dieser Annahmen weiter zu [4]

E{H(n, ) H*(n".1+ )} = ouu(n.§)o(n —n'). (2.23)

(2.19) zieht nach sich, daf sich fiir bandbegrenzte Signale nur zeitdis-
krete Mehrwege auflésen lassen. Jeder auflésbare Mehrweg in Abb. 2.3 re-
préisentiert die Mehrwege, die ungefihr die gleiche Signallaufzeit aufweisen.
Mit der Annahme, daf jeder dieser physikalischen Mehrwege einer in Be-
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zug auf die anderen physikalischen Mehrwege unabhéngigen Dampfung und
Phasendrehung unterliegt, lassen sich die stochastischen Prozesse H(l/B, 1),
[ € Z, aufgrund des zentralen Grenzwertsatzes durch Gaufsprozesse annihern
[67, S.214|. Das sich ergebende Modell wird in der Literatur als GWSSUS-
bezeichnet [38]. Da es sich um komplexwertige Gaufsprozesse handelt, ist die
Verteilung aus (2.20) durch den Mittelwert (2.21) und die Autokorrelations-
funktion (2.23) auch fiir das GWSSUS-Modell nur in Sonderfillen vollstindig
beschrieben (vgl. [67, S.198]).

Eine wesentliche Konsequenz der in (2.19) gemachten Niherung ist, daf
die auflésbaren Mehrwege in Abb. 2.3 unkorreliert sind. Bei einer ndherungs-
freien Rechnung folgt eine Korrelation der Mehrwege [4]*. Messungen |68,
S.248] und theoretische Auswertung |56, S.36] zeigen, daf die Korrelation
gering ist und mit wachsender Bandbreite entsprechend (2.18) abnimmt. Da
bandspreizende Systeme in der Regel breitbandig sind, gilt die Unkorreliert-
heit der auflésbaren Mehrwege in guter Ndherung.

Scatterfunktion

Die Fourier-Transformation von ¢ g (1, &) aus (2.23) beziiglich & ergibt

pu(n,v) =/ pr(n, §)e 2T dg. (2.24)

— 0

(2.24) wird als Scatterfunktion bezeichnet [4]. Anschaulich betrachtet, be-
schreibt die Variable 5 in (2.24) die zeitdispersive und v die frequenzdisper-
sive Wirkung der Mehrwegeausbreitung. 7 und v bewirken im Gegensatz zu
n und v keine Dispersion sondern nur eine reine Verschiebung in Zeit oder
Frequenz.

Doppler Spektrum

Im weiteren Verlauf wird stets von einer endlichen Anzahl L auflésbarer
Mehrwege ausgegangen. Fiir das Kanalmodell aus (2.19) ist daher die Kennt-
nis der Scatterfunktion fiir n = 1/B,1 =0, ..., L—1, erforderlich. Die weiteren
Betrachtungen vereinfachen sich durch die Darstellung der Scatterfunktion
fiir n = I/ B als Produkt zweier Funktionen, so daf sich die Effekte von Zeit-
und Frequenzverschiebung getrennt betrachten lassen

®yp(l/B,v) =P(l/B)Qi(v), 1 =0,....,L—1. (2.25)

3in der entsprechenden Gleichung (130) in [4] fehlt der Term sinc(W;(¢ — n/Wj))
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P(1/B) bestimmt die mittlere Leistung der Mehrwege. Die Funktionen Q(v)
sind die normalisierten spektralen Leistungsdichten der Prozesse H(l/B,1),
| = 0,...,L — 1. Mittels theoretischer Uberlegungen lassen sich fiir diese
Leistungsdichtespektren prinzipielle Verlaufe angeben, die nachfolgend dis-
kutiert werden. Tritt nur ein physikalischer Ausbreitungspfad (L = 1) auf
und bewegen sich weder Sender noch Empfénger, gilt Qy(v) = J(v). Bewegen
sich Sender oder Empfinger, folgt

Qo(v) = (v —vp), (2.26)

wobei v, die durch die Eigenbewegung von Sender oder Empfinger hervor-
gerufene Dopplerverschiebung ist.

Bei Ubertragungsfrequenzen von 1 GHz und héher ist eine Mehrwegeaus-
breitung auf Umgebungseinfliisse wie Streuungen an Gelédnderauhigkeiten,
Vegetation und Bauwerken sowie auf Reflexionen an Berghéngen oder Héu-
serfronten zuriickzufithren [63, Seite H.28]. Eine zeitvariante Mehrwegeaus-
breitung wird daher vor allem durch die Bewegung eines Nutzers innerhalb
eines Mehrwegeumfeldes hervorgerufen.

Die Betrachtungen der Auswirkungen eines zeitvarianten Mehrwegeum-
feldes auf die Funktionen @Q;(v), [ =0, ..., L —1, erfolgt nun am Beispiel einer
Verbindung vom ortsfesten Sender zum mobilen Empfénger. Es wird da-
von ausgegangen, daf die Sendeantenne frei steht und die Empfangsantenne
aufgrund von Mehrwegeausbreitungen das Sendesignal aus unterschiedlichen
Richtungen empfingt. Die spektralen Leistungsdichten Q(v), ! = 0,..., L—1,
sind abhingig von den Dopplerverschiebungen der verschiedenen Einfalls-
richtungen. Fiir die weiteren Betrachtungen ist § die Elevation und « der
Azimut einer am Empfinger einfallenden Welle (siehe Abb. 2.4).

Ausgehend von den Annahmen, daf fiir gegebenes [ die Wellen beziiglich
des Azimuts « gleichverteilt einfallen und die Richtcharakteristik F(3) der

Empfangsantenne rotationssymmetrisch ist, 14t sich unter Verwendung der
Ergebnisse aus [1], [56], [92] schreiben

Quv) = / } . ) FX(B)pi(p)dp. (2:27)
—n/2 vacosﬁ\/1_< . ﬁ>2

Die Konstante Ejy dient zur Normierung von ;(v). Die Beriicksichtigung
der Leistung eines auflosbaren Mehrwegs erfolgt durch die Funktion P(I/B)
aus (2.25). pi(/) ist die Dichtefunktion der hier als Zufallsvariablen interpre-
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Empfénger /— Ta >

Abb. 2.4 Elevation und Azimut einer einfallenden Welle

tierten Elevation 3. Fiir pi(3) = §(5) und F(0) = 1 ergibt sich aus (2.27)

E, rect <2:}’m >

(2.28)

(2.28) wird in der Literatur auch als Clarke oder Jakes Spektrum [45], [68]
bezeichnet. Die hohe Akzeptanz dieses beziiglich der Elevation wenig reali-
stischen Ansatzes - nur die Elevation 5 = 0 ist zuléssig - hingt mit der guten
Ubereinstimmung mit Mefergebnissen [12] und der einfachen analytischen
Darstellung zusammen.

Bei einem gleichmifigen Einfall der Wellen aus allen Raumrichtungen
folgt [92]

p(B) = == 181< 5 (2:29)

Nimmt man eine Verteilung geméf (2.29) an, begrenzt jedoch die Einfalls-
winkel der Wellen auf das Intervall [—3,,, 5,,], so folgt fiir p;(3)

i) = 120

181 < 18ml < (2.30)

no| =
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Fiir eine ideale Kugelcharakteristik der Antenne, das heifst F'(3) = 1, resul-
tiert in diesem Fall das von Aulin angegebene Spektrum |[1]

( 2cos2ﬁm—1—(ﬁ)2

%—%arcsin () , o] < v, cos By,
Q) =1 ¢ i €08 s < 0] < 0y (231)
L 0, U < |v]
mit
E
C=—"_.
8y, sin Gy,

12 T T T
of | -
3 osp |
> s
> %
<& ?
a0 i
S 4F 7
o i
— :
2F .
0F l -
| I |
—1 —0,5 0 0,5 1
U/ U,

Abb. 2.5 Clarke und Aulin Spektrum

Abb. 2.5 zeigt (2.28) und (2.31) im Vergleich. Der Vorteil von (2.31) be-
steht darin, daf im Gegensatz zu (2.28) keine Singularititen bei |v/v,,| =1
auftreten. Fiir 3,, = 7/2, was einem gleichméfigen Einfall aus allen Raum-
richtungen geméfs (2.29) entspricht, ergibt sich ein rechteckiges Dopplerspek-
trum

Qu(v) = — T et (ﬁ) : (2.32)

~ 8uy, Sin By,
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Mit Hilfe der Dopplerspektren ist es moglich, eine Aussage iiber die Zeit-
konstanz des Mehrwegekanals zu treffen. Durch die inverse Fourier-Trans-
formation von beispielsweise (2.32) folgt die Autokorrelationsfunktion eines
entsprechenden Koeffizientenprozesses H(I/B,t) zu

Ey sin (27v,§)

8y, sin Gy, w&

pun(l/B,§) = P(l/B) - (2.33)

Ausgehend von der Annahme, dafs der Kanal fiir ein Verhéltnis von

enn(l/B,§) > 0.9
enn(l/B,0)

als konstant zu betrachten ist, folgt eine Dauer von Eyonst & 0,787/(27v,,),
fiir die diese Annahme zutrifft. Bei einer Trégerfrequenz von 1 GHz und ei-
ner Geschwindigkeit des Empfingers von 200 km /h resultiert eine maximale
Dopplerverschiebung von ungefihr

U = 185 Hz, (2.34)
so daf$
fkonst = 0768 ms (235)

gilt. Dieser Wert entspricht im [S95-Standard mit T = 1/1,2288 MHz 836
Chipintervallen 7.

Eine von (2.27) verschiedene Darstellung von Q);(v), welche auch die Be-
riicksichtigung anderer Verteilungen als der Gleichverteilung fiir den Azimut
« erlaubt, wird in [92] untersucht. Ferner wird in [92] gezeigt, daf bei gleich-
zeitig bewegtem Sender und Empfinger die Einfliisse Q5 (v) der Senderan-
tenne und der Empfangsantenne Qg ;(v) geméft

Qi(v) = Qsu(v) * Qpalv) (2.36)

miteinander verkniipft sind. Aus (2.36) folgt, daf Eigenbewegungen von Sen-
der und Empfénger unterschiedliche Auswirkungen zeigen kénnen. Wahrend
ein in einem Mehrwegeumfeld bewegter Empfénger eines Satellitensystems
eine Frequenzdispersion des Empfangssignals verursacht, fithrt eine Eigenbe-

wegung des Satelliten zu einer reinen Dopplerverschiebung des Signals [33],
[92], wie durch (2.26) beschrieben.
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| System | Orbit | Umlaufzeit | Inklination | Tragerfrequenz |
GPS zirkular 718,7 min 25° 1,57542 GHz
20200 km (L1 Frequenz)
Globalstar | zirkular 113 min 52° 2,5 GHz
1414 km

Tab. 2.2 Systemparameter fiir GPS und Globalstar

2.2.3 Frequenzverschiebung

Da ein Frequenzfehler durch Oszillatorungenauigkeiten und ein Frequenzver-
satz geméif (2.26) beziiglich des Empfangssignals r(t) die gleiche Wirkung
entfalten, werden sie summarisch durch die Frequenzverschiebung V', deren
Realisierung v ist, erfaft.

Voneinander abweichende Empfinger- und Senderoszillatoren fithren zu
einer Frequenzablage des Empfangssignals. Entscheidend fiir die Frequenzab-
lage sind die Oszillatoren, die empfingerseitig die Frequenz fiir das Herunter-
mischen des Signals vorgeben. Kostenfaktoren bestimmen die Giite der ver-
wendeten Produkte. Wihrend beispielsweise in den Basisstationen eines Net-
zes der Einsatz genauer, teurer Oszillatoren gerechtfertigt ist, sind bei den
Endgeréten giinstige Produkte mit einem guten Preis-Leistungsverhéltnis ge-
fordert. Verwendung finden in der Regel temperaturkompensierte Oszillato-
ren (TCXO) [90]. Die erreichbare Genauigkeit dieser Bauteile liegt zwischen
107% und 2 - 107° [20]. Die Genauigkeit ist jedoch einem Alterungsprozef
unterworfen [34], der mit einer Verinderung des relativen Fehlers von bis zu
10~° pro Jahr anzusetzen ist [13].

Wihrend in terrestrischen Ubertragungssystemen die Dopplerverschie-
bung v,,, hervorgerufen durch Eigenbewegungen von Sender und Empfin-
ger, gering ist (vgl. (2.34)), nimmt sie in Satellitensystemen zum Teil sehr
grofte Werte an. Abb. 2.6 und Abb. 2.7 zeigen die durch die Eigenbewegung
der Satelliten in den Systemen GPS und Globalstar hervorgerufene Dopp-
lerverschiebung, wenn ein Nutzer auf dem Aquator steht und der Satellit,
zu dem die Verbindung besteht, direkt {iber den Nutzer hinwegfliegt. Es sei
angenommen, dafy der Nutzer auf dem Niveau des Meeresspiegels steht und
er die Signale des Satelliten bereits bei einem Elevationswinkel von 0 Grad
empfangen kann. Die in Abb. 2.6 und Abb. 2.7 gezeigten Verlidufe lassen sich
mit den Systemparametern aus Tab. 2.2 anhand der Ausfithrungen in [49]
berechnen. Der Unterschied im prinzipiellen Verlauf der beiden Kurven ist
im wesentlichen durch die Flughthe der Satelliten bestimmt. Die FlughShe
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hat zudem deutlichen Einfluff auf die Stérke der Dopplerverschiebung, da
mit zunehmender Flughthe die Geschwindigkeit eines Satelliten in Richtung
eines Nutzers auf der Erde abnimmt. Die maximale vom System bedingte
Dopplerverschiebung ist grofier als die Maxima in Abb. 2.6 und Abb. 2.7.
Fiir das Global Positioning System betrigt die maximal mdgliche Doppler-
verschiebung beispielsweise 4,3 kHz [35, S.450].

-3 e
0 100 200 300 400
t [min)|
Abb. 2.6 v, fiir einen Nutzer auf dem Aquator fiir GPS

45
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15
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0 5 10 15 20
t [min)|

Abb. 2.7 w,, fiir einen Nutzer auf dem Aquator fiir Globalstar

Da eine allgemeingiiltige Aussage iiber die Verteilung der Frequenzver-
schiebung V' nicht moglich ist, sei angenommen, daf sie auf dem Intervall
[— Vimaxs Vmax] gleichverteilt ist. vy.x ist hierbei die maximal zu erwartende
Frequenzverschiebung.
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Die Relativbewegung von Sender und Empfénger fiithrt neben der Dopp-
lerverschiebung zu einer Dopplerstauchung beziehungsweise Dopplerstreck-
ung des Signalspektrums und beeinflufst daher die Basisbandsignalverar-
beitung. Der relative Einflufs dieses Effektes ist durch das Verhéltnis von
v, /e der Relativgeschwindigkeit v, zwischen Sender und Empfinger und der
Lichtgeschwindigkeit ¢ gegeben, sofern v, < ¢ gilt [47]. Fiir das System
Globalstar lift sich v, aufgrund der geringen Orbithche (siehe Tab. 2.2)
nidherungsweise gleich der Satellitengeschwindigkeit setzen, so daf v, /c =
2,4-107° folgt. Dieser Wert besitzt ungefihr die Grofenordnung des relati-
ven Oszillatorfehlers und ist diesem additiv hinzuzurechnen. Mit Ausnahme
von Systemen mit tiefliegenden Satelliten wie Globalstar ist die Doppler-
stauchung beziehungsweise die Dopplerstreckung zu vernachléssigen.

2.2.4 Kanalrauschen

Fiir den additiven Rauschprozeft Z(t) aus Abb. 2.2 sei angenommen, daf es
sich um einen stationdren weiften Gaufiprozefs handelt. Ferner soll

¢z2(§) = Nod(¢) (2.37)
und

Var{Re{Z(t)}} = Var{Im{Z(t)}} (2.38)
gelten.

Neben dem Kanalrauschen modelliert der Prozef Z(t) das durch die Ab-
tastung entstehende Quantisierungsrauschen. Erfolgt die Abtastung vor der
Entspreizung, ist fiir die Dichtefunktion des Quantisierungsrauschens nach
der Entspreizung mit dem zentralen Grenzwertsatz in guter Ndherung von
einer Gauliverteilung auszugehen. Effekte der Quantisierung auf unterschied-
liche DSSS-Systeme werden eingehend in [16] und [17] untersucht. Fiir IS95
folgt mit [16], daf sich bei einer Quantisierung mit 4 Bit ungefdhr ein Signal-
zu-Rauschverhéltnisverlust nach der Entspreizung von 0,5 dB ergibt, wéh-
rend er fiir 8 Bit zu vernachléssigen ist.

Gleichkanalstorungen lassen sich ebenfalls mit Z(t) beriicksichtigen. Die
Uberlagerung vieler Stérsignale approximiert wiederum eine Gaufverteilung.
Ist die Anzahl der Storer klein, greift der zentrale Grenzwertsatz nicht. Ge-
nau wie bei der Quantisierung ist aber spitestens nach der Entspreizung von
einem Gaufsverteilten Storsignal auszugehen. Die Giiltigkeit dieser Betrach-
tungsweise belegen die Untersuchungen in [70] und [50].
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2.3 Abtastung und Darstellung des Empfangs-
signals

In diesem Abschnitt wird die Abtastung eines kontinuierlichen Empfangs-
signals fiir bandbegrenzte und fiir zeitbegrenzte Impulsformung diskutiert.
Die weiteren Betrachtungen befassen sich mit dem Prozefgewinn eines DSSS-
Systems, der daraus resultierenden Definition eines Signal-zu-Rauschverhélt-
nisses und der Darstellung zeitdiskreter Signale in vektorieller Form. Insbe-
sondere der Prozefsgewinn und die vektorielle Darstellung der Signale sind
fiir die Untersuchungen zur Anfangssynchronisation wichtig. Voraussetzung
fiir die vektorielle Beschreibung ist jedoch zunichst die Abtastung des Emp-
fangssignals.

2.3.1 Bandbegrenzung und Diskretisierung des Emp-
fangssignals

Um die Realisierung r(t) des Prozesses R(t) aus Abb. 2.2 abzutasten, ist sie
einer Bandbegrenzung zu unterzichen. Diese Bandbegrenzung wird als ideal
angenommen, so dak fiir die Impulsantwort g7 p(t) des bandbegrenzenden
Filters

1 sinwBppt
BTP 7t

grp(t) = (2.39)

gilt. Bei der Bestimmung der Bandbreite Brp sind die Bandbreite B des
gespreizten Signals und die maximal mogliche Frequenzverschiebung vy, .«
so zu beriicksichtigen, dafs

Brp B
—_— > — max 2.4
5 23 + v (2.40)

erfiillt ist.

Zeitbegrenzung

Der durch eine Bandbegrenzung mit (2.39) aus dem Empfangssignal R(t)
entstehende Prozeft Rpp(t) 1afst sich mittels des Abtasttheorems fiir stocha-
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stische Prozesse [73] auf einen zeitdiskreten Prozef Ry, k € Z, abbilden

o.@]

Ryp(t) = Z Ry oi(t) (2.41)

k=—0c0
mit

sin (7TBTP (t - kTs))
7TBTP (t - kTs)

gﬁk(t) = ) TS = 1/BTP- (242)

Ein digitales System wertet das Empfangssignal fiir ein begrenztes In-
tervall 0 < t < KTg aus. Da ein zeitbegrenztes Signal nicht gleichzeitig
bandbegrenzt sein kann, stellen die Funktionen ¢y(t), k € Z, keine vollstin-

dige Basis im Sinne von [73, S.73| dar. Dies laft sich mit E{|Rk |2} = o%
und E{R; R} } =0, k # [, in einfacher Weise mit

K—1 2

R(t) - Z R(kTs)px(t)

k=0

E{F(t)} = E

—1 . 2
g sinTtBrp (t — kTs)
o UR( Z ( 7TBTP (t—]{?Ts) +

k=—o0

. /sinwBrp (t — kTs)\”
Z( mBrp (t — kTs) ) ) (2.43)

k=K

zeigen. Da alle Summanden von (2.43) grofer gleich Null sind und die erste
Summe der rechten Seite nicht von I abhingt, gilt stets E{F'(¢)} # 0, so daf
die Bedingung der Vollstdndigkeit nicht erfiillt ist. Die daraus resultierende
Unschérfe des zeitdiskreten Signals 14fit sich durch eine Verkleinerung des
Abtastintervalls T's bei konstanter Bandbreite By p eingrenzen.

Bandbegrenzung

Da die Diskretisierung des Empfangssignals durch Abtasten stets eine Band-
begrenzung des Empfangssignals erfordert, stellt sich die Frage nach dem
Energieverlust von ideal zeitbegrenzten Impulsen, die einer idealen Bandbe-
grenzung unterworfen werden. Das Verhéltnis der unterdriickten Energie zur
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Gesamtenergie des Impulses ergibt sich zu

—Bre/2 si11(7Tch)>2 0 (si11(7Tch))2
A — ] d
. /—oo ( Tf y+ /BTP/2 Tf 4
> [sin(rTef) ’
[P

ot /°° (ﬂ) o

Brp /2 mlcf

o0 . 2
— 2 M) df. 2.44
/BTPTc/Q ( ﬂ—f f ( )

Abb. 2.8 zeigt (2.44). Selbst bei einer Bandbegrenzung, die dem Vierfachen
der Chiprate entspricht, unterdriickt das Empfangsfilter noch ungefihr 5
Prozent der Energie.

0,25

0,2
\

0,15

0,1

0,05

1 2 3 4 5
BrpTe

Abb. 2.8 Relativer Anteil der unterdriickten Energie

2.3.2 Prozeligewinn

Der Prozefigewinn ist eine der elementaren Kenngrofien eines DSSS-Systems.
In Verbindung mit der Anfangssynchronisation ist der Prozefigewinn vor al-
lem in Zusammenhang mit der Analyse von Akquisitionsverfahren von Be-
deutung. Ausgangspunkt der Uberlegungen ist zunichst das in Abb. 2.9 ge-
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zeigte Signalfluftdiagramm. Auf die Bandbegrenzung des Empfangssignals
folgt eine auf die Impulsformung angepafite Filterung mit der Impulsant-
wort g*(—t).

nTC

r(t) => 9rp(t) =D g% (1) :o>fo:{> Yn

Abb. 2.9 Signalflufdiagramm

Im Gegensatz zu den Ausfithrungen in 2.3.1 erfolgt die Abtastung des
Signals erst hinter dem zweiten Filter und nur mit dem Abtastintervall .
Auferdem wird von idealer Synchronisation zwischen Sender und Empfinger
ausgegangen und Bpp so grofs gewéhlt, dak der Einfluft von g p(t) auf eine
zeitbegrenzte Impulsform zu vernachlissigen ist (vgl. Abb. 2.8). Unter diesen
Voraussetzungen gilt fiir ein nicht mit Daten moduliertes Sendesignal

yn = grp(t) g™ (=t) * r(t)]i=n7c

X

g (=) = 2(t)|i=nte +97(=1) * 2(1)|1=n7e - (2.45)

-~ -~

Signalkomponente Storkomponente

Fiir die Autokorrelationsfunktion des Stérprozesses z,4(t) = g*(—t)*z(t) folgt
mit ¢*(—t) = ¢g(¢) und (2.37)

o, 2,(6) = / B,() |G 277 af

— 0

= No /OO |G ()| I8 df. (2.46)

Fiir ideal bandbegrenzte Impulsformung resultiert (2.46) zu

sin (r B¢)

—5e B=1/Te. (2.47)

©z,2,(§) = No

Abb. 2.10 zeigt die Autokorrelationsfunktion nach (2.46) fiir zeit- und band-
begrenzte Impulsformung. In beiden Féllen gilt fiir die Varianz des Rausch-
prozesses nach der Filterung

Var{g(t)  Z(0)} |iznte = No.
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T T T l T T T
1k 4
0s L — zeitbegrenzt
' ‘ ‘ ‘ ’ —— bandbegrenzt
~ / |
< oal ]
R | | - | | |
§ 0,2 __
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—0,2}F . 4
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-3 —2 -1 0 1 2 3

¢/Te
Abb. 2.10 ¢z, 7z (&) fiir zeit- und bandbegrenzte Impulsformung

Fiir die Signalkomponente aus (2.45) z(t) = ¢g*(—t) folgt mit den Modellen
aus 2.1

g*(_t) * x(t)|t:nTc = bn; n e Z, (248)

so daf sich nach der Filterung mit ¢*(—t) = g(t) und |b, | = 1 das Signal-
zu-Rauschverhiltnis

1
SNRCZFO (2.49)
ergibt.
S—1 S—1
" >§% Pl X0 > b
n=0 n=0
b,

Abb. 2.11 Signalflufidiagramm

Wird Abb. 2.9 um die in Abb. 2.11 gezeigte Multiplikation des zeitdis-
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kreten Signals y,, mit einer konjugiert komplexen Kopie des Spreizcodes und
einer anschliefenden Summation iiber S Werte erweitert, folgt mit (2.48) fiir
die Energie der Signalkomponente nach der Summation

S—1 2 S—1 2
> gt) = x(B)i=nte) - by | =D |bn = s% (2.50)
n=0 n=0

Fiir die Varianz der Stérkomponente nach der Summation gilt

2

S—1
B> Z,nTe) by | & = (2.51)
n=0
S5—1 S—2 S—1
3 E{|Zg(nTC)|2} P +25° S E{Z,(nTe)Zi(mTe) } b b
n=0 n=0 m=n+1
S—2 S-—1
= S02,2,00+2) . > 9z,2,((n—=m)Tc) - by,
n=0 m=n+1

Die Doppelsumme in (2.51) wird mit der Autokorrelationsfunktion aus Abb.
2.10 gleich Null, so daf fiir das Signal-zu-Rauschverhiltnis nach der Sum-
mation folgt

S? S
NR = = —. 2.52
SNR SN (2.52)

(2.52) ist um den Faktor S, den Prozefigewinn, grofer als SNR¢ aus (2.49).
Fiir STe = T und BPSK-Modulation entspricht (2.52) dem in der Literatur
verwendeten Verhéltnis Ej,/Ny. Streng genommen ist Ej, /Ny fiir BPSK nicht
als Signal-zu-Rauschverhiltnis zu bezeichnen, da dieses durch Ej/(Ny/2)
gegeben ist [53, S.176].4

Fiir die weiteren Betrachtungen sei wieder von einem komplett digitalen
Empfénger ausgegangen, das heifst, die Abtastung des Signals erfolgt direkt
hinter dem Filter g7 p(t) mit dem Abtastintervall Ts, nicht, wie in Abb. 2.9
gezeigt, erst nach einem an die Impulsform angepafiten Filter.

4 No hat die Dimension einer Energie [No] = W/Hz = Ws
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2.3.3 Vektorsignalverarbeitung

Eine Vektordarstellung zeitdiskreter Signale erlaubt eine sehr viel einfachere
Synthese und Analyse von Akquisitionsverfahren als die zunéichst eingefiihrte
zeitkontinuierliche Modellierung. Mit den Abtastwerten des Empfangssignal-
prozesses R = Rpp(kTs) innerhalb des Beobachtungsintervalls [0, K'Ts)
ergibt sich der Empfangsvektor

R=(Ry,...Rx_1)T. (2.53)

Wichtig ist, dafs die Ganggenauigkeit von Sender- und Empfingeroszillator
abziiglich des durch die Dopplerstauchung oder Dopplerstreckung verursach-
ten Fehlers fiir das Beobachtungsintervall

KTs = 5T (2.54)

einen absoluten Zeitfehler kleiner als Tx gewéhrleistet. Diese Bedingung
schlieit den Fall des codeslip aus. Sie ist erfiillt, solange S < 1/v, gilt [98],
wobei v, der relative Fehler des Gangunterschiedes der Oszillatoren der Ba-
sisbandverarbeitung in Sender und Empfinger einschliefslich der Doppler-
stauchung beziehungsweise der Dopplerstreckung ist. Fiir v, = 10=* folgt
S < 10000, was fiir die Betrachtung der Akquisition vollkommen ausreicht.
Es sei darauf hingewiesen, daf S dquivalent zu dem Parameter S des zeit-
begrenzten Signalmodells aus 2.1 ist.

Auch die anderen in diesem Kapitel eingefiihrten zeitkontinuierlichen
Grofen lassen sich in zeitdiskreter Form vektoriell zusammenfassen. Fiir das
Kanalrauschen nach der Tiefpaffilterung folgt

Z=(Zy,s Zrc1)", (2.55)
wobei fiir die Realisierungen z;, £ =0, ..., K — 1, gilt
2k = grp(kTs) * 2(kTs). (2.56)

Die Zufallsvariablen Z, k =0, ..., K — 1, sind mit (2.37), (2.39) und (2.46)
mittelwertifrel und Gaufiverteilt mit der Varianz

Var{Z,} = / B(f) |Grpl ) 27 df

— 00 5:0
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= N [ (GrnP e

— 00 5:0

die sich gleichméfig auf Real- und Imaginérteil geméaf

Var{Re{Z; }} = Var{Im{Z; } } = % (2.58)

verteilt.

Die Signalkomponente des Prozesses Ry p(t) sei mit X (D, @) bezeichnet,
wobei D durch (2.7) gegeben ist. Der Vektor © faft die Einfliisse des Kanals
fiir t = 0 geméfs

® = (T,V.H(0,0)..... H(L — 1)Ts,0))T (2.59)

zusammen. Simtliche Mehrwegeeinfliisse sind in ® als nicht zeitvariante Gro-
flen angenommen, so dafs die Beobachtungsdauer K'T's nur so grofs sein darf,
wie diese Annahme zumindest ndherungsweise erfiillt ist (siehe (2.35)). Eine
Realisierung des Empfangsprozesses folgt mit diesen Definitionen zu

(d,0) +z. (2.60)

[

E prny
Die Vektoren d, 8 und z sind jeweils Realisierungen von D, © und Z.

Die Signalkomponente X(d, ) einer Realisierung des Empfangsprozesses
laft sich mit dem Signalvektor

x(d, 7) = (2o(d, 7)s ees 2 i—1(d, 7)) T (2.61)
mit xi(d, 7) = z(d, kTs — 7), der Signalvektormatrix

X(d,7) = (x(d, 7). x(d, 7+ Ts), ... x(d, 7 + (L — 1)T5))., (2.62)
dem Kanalvektor

h=(ho,..hp_)Y, hy=h(lTs,t =0), 1=0,....,.L—1, (2.63)
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und einer Matrix E(v), die den Einfluf der Frequenzverschiebung beschreibt,

1 0
ejQTrVTS
B(v) = _ (2.64)
0 ejQTrV(K—l)TS
durch
x(d, 0) = E(r)X(d,7)h (2.65)

darstellen. Eine zu (2.65) weitesgehend dhnliche Signaldarstellung wird in
[64, S.637] verwendet.

Abschlieffend wird anhand der Definitionen dieses Kapitels die spiter
bendtigte bedingte Dichte fgrp e(r|d,8) in Abhingigkeit der Vektoren r
und X(d, 8) angegeben. Mit

frip0(rld. 0) = fE|X(Q7Q)(£|g(Q7 0)) (2.66)

ergibt sich fgryp e(r|d, @), indem fz(z) einer linearen Transformation [67]
unter der Bedingung X(D, ®) gemiif

Z=R-X(D,09) (2.67)

unterzogen wird. Mit (2.66) und (2.67) folgt
fE|Q,Q(£|Q7Q) = fE|&Q7Q)(E|X(Qag))
= fz(r —x(d.0)). (2.68)

Mit (2.37) und (2.39) sind die Zufallsvariablen Zy, & = 0, ..., K — 1, unab-
hingig, so dafs

_ 1 —le—xd0)* /N (2.69)
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gilt. Da die Bandbreite des Filters aus (2.39) den Abtasttakt Ts = 1/Bpp
vorgibt, ist (2.69) unabhingig von T stets giiltig. Das bedeutet, daf sich
das Verhiiltnis T /Ts beliebig einstellen 14fst, ohne eine Verdnderung der auf
frp,e(r|d, 8) aufbauenden Algorithmen zu bewirken.

2.4 Zusammenfassung

Es werden die Signalmodelle des zeitlich unbegrenzten und des zeitlich be-
grenzten Sendesignals, in beiden Féllen mit oder ohne Datenmodulation und
ideal zeit- oder bandbegrenzter Impulsformung, eingefiihrt.

Die Kanalmodellierung beriicksichtigt die fiir die Akquisition von DSSS-
Signalen wesentlichen Groéfsen der Zeit- und Frequenzverschiebung sowie
nicht-frequenzselektive und frequenzselektive Mehrwegeausbreitung. Aus der
Zeitvarianz der auflésbaren Mehrwege 14#t sich folgern, dafs eine Mehrwege-
ausbreitung fiir die Dauer der Akquisition als ndherungsweise zeitinvariant
anzusetzen ist. Die Ursachen und Groéfenordnungen der unterschiedlichen
Kanaleinfliisse werden untersucht. Es folgt, daf vor allem die Frequenzver-
schiebung sehr stark von dem zu betrachtenden System abhéngt. Wahrend
in einem terrestrischen System die Frequenzverschiebung im wesentlichen
durch Oszillatorungenauigkeiten bestimmt ist, kénnen in Systemen mit tief-
fliegenden Satelliten erhebliche Dopplerverschiebungen hinzutreten.

Des weiteren wird die in einem digitalen System vor dem Abtasten not-
wendige Tiefpakfilterung in ihrer Auswirkung auf das Empfangssignal unter-
sucht und ein fiir die weiteren Betrachtungen geeignetes Vektorsignalmodell
angegeben.



36 2 Signal- und Kanalmodelle



3 Feinsynchronisation von Zeit-
und Frequenzverschiebung

Die Definition eines Anforderungsprofils an die Akquisition erfordert die
Kenntnis der Funktionsweise und des Regelverhaltens der nachfolgenden
Feinsynchronisation, des Trackings. Die Aufgabe der Feinsynchronisation
von Zeit- und Frequenzverschiebung besteht darin, die Anfangsschitzungen
der Akquisition zu verbessern, die Abweichungen von Sender- und Empfin-
geroszillatoren auszuregeln und zeitliche Verinderungen der Ubertragungs-
strecke zu beriicksichtigen. In einem digitalen Empfinger lassen sich die not-
wendigen Regelkreise komplett digital, das heifst ohne Riickkopplung zum
Analogteil des Empfingers, implementieren.

Der wesentliche Unterschied zur Akquisition besteht darin, dafy die zu
synchronisierenden Parameter nicht mehr beliebige Werte annehmen diirfen,
sondern sich in engen Intervallen bewegen miissen. Werden die Intervallgren-
zen iiberschritten, mufs der Empfinger dies erkennen und zur Reakquisition
umschalten.

In diesem Kapitel wird zunéchst das generelle Prinzip der Feinsynchro-
nisation von Zeit- und Frequenzverschiebung in digitalen DSSS-Systemen
erlautert und am Beispiel des nicht-kohirenten Trackings fiir die Zeitver-
schiebung genauer betrachtet. Aus den Ergebnissen lassen sich die Anforde-
rungen, denen die Akquisition geniigen mufs, ableiten.

3.1 Digitale Feinsynchronisation

Wihrend der Akquisitionsphase wird eine erste Schitzung von Frequenz-
und Zeitverschiebung erzeugt. Ziel der Feinsynchronisation ist es, auf der Ba-
sis dieser ersten Schitzung entweder durch eine neue Schitzung oder durch
Verbessern der ersten Schétzung den Schitzfehler der Akquisition sukzes-
siv zu verkleinern. Die Feinsynchronisation von Frequenz- oder Zeitverschie-
bung kann entweder mittels einer Riickkopplung (feedback), die auf einen
geschlossenen Regelkreis fithrt, oder einer Vorwirtsstruktur (feedforward)
mit der Konsequenz eines offenen Regelkreises erfolgen [64, S.80]. Abb. 3.1
zeigt die riickgekoppelte Struktur eines Frequenzverschiebungsreglers. Der
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>

l |
Schétzung

o~ 3270k Ts
von v

rrp(kTs) =1y X {} S 7 o —i2mkTs
Abb. 3.1 Prinzip der riickgekoppelten Frequenzverschiebungsregelung

klassische Ansatz zur Feinsynchronisation der Zeitverschiebung ist eine eben-
solche riickgekoppelte Struktur. Bei dem riickgekoppelten Signal handelt es
sich normalerweise um ein das Vorzeichen des Schitzfehlers anzeigendes Feh-
lersignal.

To TL Ty T3 T4 T g 17 Ik
| | | | | | | 1 1 | | | | | | 1 1 I | | | | I | 1 | | L
L s s s Bt B B B B R B B
— NT, — > —

do Ts Te

+—— NT, —>

dy
T>T

Abb. 3.2 Prinzip der Zeitverschiebungsregelung (K = 8, Ty = 87T%)

Das Nachfiihren der Zeitverschiebung ist in einem digitalen System ohne
Riickkopplung zum Analogteil nicht so einfach umzusetzen wie fiir die Fre-
quenzverschiebung. Abb. 3.2 verdeutlicht das Prinzip fiir K = 8, Tg = 8T
und beispielsweise T /Ts = 2, das heift N = 4. Unter der Annahme, daf
sich die Zeitverschiebung innerhalb einer Codeperiode nur geringfiigig dn-
dert, ist der fiir die Entspreizung zu verwendende Ausschnitt des Empfangs-
signals jeweils um +7's beziiglich des vorangegangenen Ausschnitts zu ver-
schieben. Wie in Abb. 3.2 fiir das Datensymbol d; gezeigt, mufs bei einer zu
grofien Zeitverschiebungsschitzung 7 ein bereits verarbeiteter Abtastwert
nochmals zur Entspreizung herangezogen werden. In Abb. 3.2 ist der Ab-
tastwert r7 fiir die Entspreizung der Datensymbole dy und d; notwendig.
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Ist die Zeitverschiebungsschitzung 7 kleiner als 7, ist bei der Auswertung
zwischen den Datensymbolen ein Abtastwert zu iiberspringen. Abb. 3.2 zeigt
diesen Fall fiir die Datensymbole d; und d,. Soll eine grofiere Zeitverschie-
bung, zum Beispiel direkt nach der Akquisition, schnell ausgeregelt werden
kénnen, ist eine Korrektur der Zeitverschiebungsschitzung um ein Vielfa-
ches von T's zuzulassen. Voraussetzung fiir die beschriebene Regelung ist ein
hinreichend kleines Abtastintervall Ts. T¢/Ts = 4 ist als ausreichend zu
betrachten.

Der Ansatz aus Abb. 3.2 zum Tracken der Zeitverschiebung unterschei-
det sich im wesentlichen durch die fehlende Riickkopplung zum Analogteil
von den in der Literatur untersuchten Regelkreisen [18], [61], [78], [87]. In
[15] wird die Riickkopplung zum Analogteil durch einen Interpolator im Di-
gitalteil des Empfingers ersetzt. Die in Abb. 3.2 vorgestellte Methode zum
Tracken der Zeitverschiebung entspricht prinzipiell solch einem Interpolator,
allerdings mit der Einschrinkung, daft diesem Interpolator nur eine Interpo-
lation an den durch den Abtasttakt T's vorgegebenen Stellen moglich ist.

Die Erzeugung des Fehlersignals fiir die Korrektur der Zeitverschiebungs-
schitzung sowie das Verhalten der sich daraus ergebenden Regelung soll
nun fiir den Regelkreis erster Ordnung und den Fall des nicht-kohérenten
Trackens genauer betrachtet werden.

3.2 Nicht-koharentes Tracking

Von den bekannten Trackingverfahren [69] sind die nicht-kohérenten fiir
praktische Anwendungen von der grofsten Bedeutung, da sie gegeniiber Pha-
senverschiebungen unempfindlich sind, die durch den Ubertragungskanal,
nicht ideale Phasensynchronisation oder Datenmodulation entstehen. Fiir
den nicht-kohérenten delay-lock loop (DLL) [69, S.164] soll beispielhaft fiir
das Tracken der Zeitverschiebung untersucht werden, wie sich die Grofe ei-
nes nach der Akquisition verbleibenden Schitzfehlers auswirkt. Eine Aussage
hieriiber ist von Interesse, um das Ergebnis der Akquisition, die erste Zeit-
und Frequenzverschiebungsschitzung, geeignet bewerten zu kénnen.

3.2.1 Fehlersignalerzeugung

Ein DSSS-Signal 146t sich, ideale Frequenzsynchronisation vorausgesetzt, be-
ziiglich der Zeitverschiebung tracken, sobald der Empfénger iiber eine Lauf-
zeitschitzung 7 des Empfangssignals verfiigt, die nicht mehr als v, von
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der tatsichlichen Laufzeit 7 abweicht. Es soll also gelten
V=17 = 7| < Ymax- (3.1)

Ymax bezeichnet den maximal zuléssigen Schétzfehler und v den Schétzfehler.
Grundlegend fiir die Berechnung des fiir die Regelung benétigten Fehlersi-
gnals des nicht-kohéirenten delay-lock loops ist die Auswertung des Innen-
produktes zwischen dem nicht mit Daten modulierten Sendesignal z(t — 7)
(siehe 2.1) und einer um 7 verschobenen und geméif 2.1 zeitlich begrenzten
Version zg(t — 7) des Sendesignals. In zeitdiskreter Schreibweise und mit der
Definition des Innenproduktes aus Anhang B folgt in vektorieller Schreib-
weise mit (2.61)1

Ry () = Tsx(1)x(7)) = Ts{x(r)x(7 +7))

= Ts(x(0)[x(v))

K—-1

= Ts > x(kTs)x"(kTs — 7)
k=0

= Ts Z rs(kTs)a™(—(y — kTs))

k=—0o0
= a5(7) * 2" (=)

= g(7) * g7 (=7) * bs(7) = b"(=7). (3.2)

Ry, () bezeichnet den Wert des Innenproduktes in Abhéngigkeit von v. Zur
Giiltigkeit der Gleichsetzung der zeitdiskreten mit der zeitkontinuierlichen
Faltung fiir auf Brp = 1/Ts bandbegrenzte Signale wird auf [64, S.239f]
oder |91, S.151f] verwiesen.

(3.2) 1aft sich auch als Korrelationsfunktion der Signale xg(t — 7) und
x(t — 7) interpretieren. Ausgehend von der idealen Annahme, beziiglich der
Korrelationsfunktion zwischen der Spreizfolge b,,, n € Z, und der Folge b, ,

! Die Bezeichnung Rp, (v) ist an die iiblicherweise in der Literatur verwendete angelehnt

(vgl. z.B. [69])
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bs(y) # (=)= > S-8(y —iNTe), (3.3)

1=—00

folgt fiir die Auswertung von (3.2)

Ry (v) = Ts(x(0)]x(7))

= > S-g(y—iNTc) =g (—y +iNTc). (3.4)

1=—00

Mit der Annahme aus (3.3), weist Rj (v) in Abhangigkeit von der Impuls-
formung den gleichen Verlauf auf, wie die in Abb. 2.10 gezeigten Autokorre-
lationsfunktionen. Fiir das Maximum von R; () gilt

Ry (0) = max Ry (y) = 9. (3.5)
veER
1 C T T | T T ]
0,5 F i
=
w0
—0,5F i
_1_ Il Il Il Il 1
-2 -1 0 1 2
v/Te

Abb. 3.3 s(v) fiir ideal zeitbegrenzte Impulsformung
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/g A = Tc/2
A S S
—0,5¢ _
—1F : ; A="Tec I ' e ' R
-2 —1 0 1 2
v/Te

Abb. 3.4 s(v) fiir ideal bandbegrenzte Impulsformung

Das Fehlersignal s(v) fiir das Tracken der Zeitverschiebung ist durch die
normierte Differenz [69, S.169]

s(7) = |Rb (7_%)|2;|Rb (7+%)|2 (3.6)

gegeben. Abb. 3.3 zeigt s(v) fiir ideal zeitbegrenzte und Abb. 3.4 fiir ide-
al bandbegrenzte Impulsformung parametriert iiber A. Ist der Schitzfehler
gleich Null, wird kein Fehlersignal erzeugt. Fiir v > 0 zeigt das Fehlersignal
eine zu grofe Laufzeitschitzung an, wihrend fiir v < 0 die geschéitzte Lauf-
zeit zu klein ist. Entsprechend sind, wie in Abb. 3.2 dargestellt, fiir v > 0
bereits beriicksichtigte Abtastwerte nochmals zu verwenden und fiir v < 0
Werte auszulassen. s(y) lift sich auch als Approximation der Ableitung

0 2
BN | Ry ()]

interpretieren. Mit [59, S.111ff] stellt (3.6) das einfachste zeitdiskrete System
. 2
zur Ableitung von | Ry (7)|” dar.

An dieser Stelle ist eine Bemerkung zum Nachregeln der Frequenzver-
schiebung angebracht, da sich prinzipiell ein dhnlicher Ansatz wie fiir die
Zeitverschiebung formulieren 1dft. Mit der Schreibweise

Ry (V) = Ts(x(0)[E(0)x(0)), (3.7)
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he = 0,707 || hs = 05
hy — 1.0 ha — 04
hs = 0,194 || has = 0,316

Tab. 3.1 Typisch stidtische Mehrwegeausbreitung

wobei E(1) durch (2.64) gegeben ist, ergibt sich unter der Voraussetzung
idealer Zeitsynchronisation ein Fehlersignal mit dem Frequenzschétzfehler
U, =v 4+ zu

2

B =) R (04 )

5’2

s(0)

(3.8)

A, entspricht hierbei dem Parameter A aus (3.6). Mittels (5.17) ist es mog-
lich zu zeigen, dafs das resultierende Fehlersignal aus (3.8) niherungsweise
den gleichen Verlauf aufweist wie das aus (3.6) fiir bandbegrenzte Impuls-

formung. Moglichkeiten zur Schitzung der Frequenzverschiebung werden in
4.4 diskutiert.

3.2.2 Einfluf von frequenzselektiver Mehrwegeausbrei-
tung

Fiir eine zeitinvariante Mehrwegeausbreitung beschreibt der Vektor h den
Kanaleinflufy (siehe (2.63)). Die Beriicksichtigung der zeitinvarianten fre-
quenzselektiven Mehrwegeausbreitung in (3.2) ergibt mit der Darstellung
aus (2.65) und der Voraussetzung idealer Frequenzsynchronisation,

Ry (v) = Ts(X(0)h|x(7)) (3.9)

~ Y Seg(y—iNTe) = h(y = iNTe,t = 0) = g*(—y + iNTc).

1=—00

Die Impulsantwort h(n,¢ = 0) hat somit einen entscheidenden Einfluf auf
das Fehlersignal s(v) aus (3.6). Der Einflul einer Zweiwegeausbreitung auf
einen delay-lock loop ist ausfithrlich in [77] untersucht. Bereits eine Zweiwe-
geausbreitung beeinflufit nach [77] das Fehlersignal deutlich. Abb. 3.5 ver-
anschaulicht den Einflufy einer frequenzselektiven Mehrwegeausbreitung fiir
den in Tab. 3.1 angegebenen Kanalvektor h. Mit Var{H; } = h?,i =0, ..., 25,
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entsprechen die Werte in Tab. 3.1 den mittleren Leistungen der auflésbaren
Mehrwege einer typisch stddtischen Ausbreitung bei 900 MHz nach [11]. Bei
der in Tab. 3.1 angegebenen Impulsantwort handelt es sich um eine Rea-
lisierung dieses stochastischen Kanalmodells. Fiir das Fehlersignal in Abb.
3.5 gilt Te/Ts =4 und Ts = 0,2 pus. Die Chipdauer T = 0,8 s entspricht
ungefihr dem Chipintervall des IS95-Standards.

1 - -
=
w 0
_075_ .
_1— .
—4 -3 -2 —1 0 1 2 3 4
v/Te

Abb. 3.5 s(v) fiir typisch stadtische Mehrwegeausbreitung

Aufgrund der frequenzselektiven Mehrwegeausbreitung verschiebt sich
der Nulldurchgang des Fehlersignals. Dies hat zur Folge, daf der Schitzfehler
v selbst im storungsfreien Fall stets einen Offset Ay aufweist. Der Offset
fiithrt zu einer Verschiebung des Regelbereichs, so daf

—Ymax T Ay <7 < Ymax + A% (3'10)

folgt. A~ selber hingt von h und A ab. Des weiteren entsteht fiir A = T ein
weiterer durch den Pfeil in Abb. 3.5 gekennzeichneter Regelpunkt. In Tab.
3.2 ist eine Realisierung einer schlechten stadtischen Ausbreitung nach [11]
angegeben. Abb. 3.6 zeigt die resultierenden Kurven des Fehlersignals. Sehr
deutlich ist in diesem Fall die Abhéingigkeit des Offsets Ay von A.

Ansiitze fiir eine Beriicksichtigung einer frequenzselektiven Mehrwegeaus-
breitung bei der Fehlersignalerzeugung werden in [61], [78] diskutiert. Diese
Ansitze basieren darauf, R (7y) an mehr als nur zwei Stellen wie in (3.6)
auszuwerten und die Ergebnisse geeignet zu kombinieren, sollen aber ebenso
wie die in [42], [43] auf erweiterten Kalman-Filtern aufbauenden Tracking-
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ho = 0,707 || hg = 0,566
h2 — 1,0 h25 — 0,794
hs = 0,707 || hys = 0,632

Tab. 3.2 Schlechter stiddtischer Ausbreitungskanal nach COST 207

verfahren hier nicht Gegenstand weiterer Betrachtungen sein.

Zusammenfassend 14#t sich festhalten, daf sowohl die Parametrierung des
Trackingverfahrens als auch die konkrete Mehrwegeausbreitung die Grofe
und vor allem die Lage des Bereichs des Schitzfehlers beeinflussen, der das
Tracken des Empfangssignals bei einer Erzeugung des Fehlersignals nach
(3.6) ermdglicht.

1 - .
0,5 .
0 0 /
—0,5¢ i
—1F A =Te .
—4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4
v/Te

Abb. 3.6 s(v) fiir schlechte stidtische Mehrwegeausbreitung

Da eine Frequenzdispersion in merklichem Ausmaf nur bei Mehrwege-
ausbreitung und sehr schnell bewegten Empfingern auftritt (siehe 2.2.2), ist
ein anhand von (3.8) erzeugtes Fehlersignal der Frequenzverschiebung ver-
gleichsweise unempfindlich gegeniiber einer frequenzselektiven Mehrwegeaus-
breitung. Die zeitliche Dispersion des Signals bewirkt, daf eine Berechnung
des Fehlersignals der Frequenzverschiebung auch fiir andere Zeitverschiebun-
gen als fiir 7 = 0 sinnvoll ist.
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3.2.3 Einflul} des Kanalrauschens

Alle bisherigen Betrachtungen erfolgten fiir den Fall einer rauschfreien Uber-
tragung mit z(t) = 0 V¢ € R. Eine additive Storung des Kanals gemif 2.2.4
erzeugt bei der Berechnung von R, (’y + %) mit

Ts(rlx(v£ 3)) = Ts(x(0)x(y+ 3)) + Tszlx(y £ 2))
= Ry(v£3) +Tslelx(v+3)) (3.11)
eine Stérkomponente
zxn = Tslzlx(v£5)) (3.12)
Analog zu (3.2) ikt sich fiir diese Stérkomponente schreiben
sea = 2(vE ) ras(=(v£9))
= (£ 3) =g (= (v £ 3)) «bs(= (1= 2)). (3.13)
Mit der idealen Annahme
bs(=&) = bs(§) = 5+ 4(E) (3.14)

und ¢z, 7z (&) aus (2.46) folgt fiir die Autokorrelationsfunktion der Stérkom-
ponente

zeazea€) = ©z2(8) * g(=8) *x g7(&§) x5+ 5()
= NoS-g(=8) = g7(&)
= S vz,7,(8). (3.15)
Fiir die Varianz Var{Z. } gilt mit (3.15) und Abb. 2.10
Var{Zia } = ¢zp02:4(0) = SNo. (3.16)

Der Mittelwert E{Z_ A } der Storkomponente ist Null.
Die Berechnung der Betragsquadrate nach (3.6) erfordert die Betrachtung
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des Ausdrucks
EACES RN
Ry (v 2)|" +2Re{ Ry (v£2) 200} + |22a | (3.17)

Da Zia Gaufsverteilt ist - die Summe iiber K Gaufiverteilte Zufallsvariable
Zyxy, k=0,..., K —1, ergibt wieder eine Gaufverteilung - folgt mit Anhang
C, daf (3.17) die Realisierung einer Zufallsvariablen mit nichtzentraler y?2-

Verteilung mit zwei Freiheitsgraden ist. Mit der Normierung aus (3.6) auf
52 und (3.16) folgt fiir die Zufallsvariable

2
Nia=|Ry(y£ %) + Zsa| /5 (3.18)
eine Verteilung mit der Dichte

Pres(n= 1By (1£3) +2xa | 157) =

xp (_n+|Rb <vi%>|2/sz)
No/5 .IO(2|Rb (vi%)l/s-ﬁ)

N()/S NO/S

n > 0. (3.19)

Das Fehlersignal nach (3.6) ergibt sich somit unter Beriicksichtigung des Ka-
nalrauschens aus der Differenz zweier Zufallsvariablen, deren Dichten durch
(3.19) gegeben sind. Das Fehlersignal ist daher selbst eine Zufallsvariable
S(7). Aus (3.15) und daraus, daf es sich bei Z4 o um eine Gaufverteilte Zu-
fallsvariable handelt, folgt die stochastische Unabhingigkeit von Nja und
N_a, sofern A ein Vielfaches von T ist. Die Dichte des Fehlersignals S(+)
berechnet sich, wenn die Unabhéingigkeit der Zufallsvariablen Ny und N_x
gegeben ist, aus

seotst) = [ (OO) Froale = 5(1) fFr_a(e) do. (3.20)

(3.20) laft sich mit der Ausnahme v = 0 nur numerisch 16sen. Die analytische
Berechnung von Varianz und Mittelwert des Fehlersignals S(v) ist dagegen
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moglich. Hierzu wird zunéchst der Stérterm aus (3.17)
Zha =2Re{Ry (v £ 2)21a } + 224 I (3.21)

betrachtet.

Mittelwert und Varianz von Z;EA

Da Z A eine mittelwertfreie, komplexwertige Gaufsche Zufallsvariable ist,
gilt fiir die Dichte der Zufallsvariablen |Z4a | mit Anhang C

exp (—z/(SNy))
=1z 2): L2 >0, 3.2
fx (o = 1Zsal o > (3.22)
so daf fiir den Mittelwert E{Z/ , } des durch (3.21) beschriebenen Stérterms
mit

E{2Re{R, (v $)Z;,}} =0 (3.23)
und (3.22)

B{Z4s} = B{|Zeal’} = /OOO 2fx(x) de = SN, (3.24)
folgt.

Zur Berechnung der Varianz Var{Z/ . } des Stérterms aus (3.21) wird
zunéichst E{ (Z/ A )2} bestimmt. Mit

E{Z:*m | Z 4 I2} = E{ZiA | Z1a |2} =0, E{ZZA }=0 (3.25)
und der Beziehung
(2Re{a-b*})* = (a-b* 4+ a* - 1) = 2Reld® - 0*} +2|a|* |B]°  (3.26)

gilt

B{(24a)"} = B{me(R (14 2)73, )7} +B{1Z2s 1)
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= 2B{Re{R} (v + 3)ZE\ }}

+2B{|R, (v £ 3) [ 1Zea '} + B{|Z2a '}
= 2R (£ 3) [ B{1Zea P} + B{|Zea '} 320)

Fiir den Term E{|ZiA |4} lafst sich mit (3.22) schreiben

E{|ZiA |4} - E{ <|thA |2>2} - /OOO 2 fy(z)de = 2(SNy)?,  (3.28)

so daf die Varianz Var{Z! , } des zu untersuchenden Stérterms mit (3.27)
und (3.24) zu

Var{Z/| A} = E{(Z;:A)2}_E{Z;:A}2
= 2|Ry (v£2)|" SNo +2(SNo)* — (SNy)*

= 2|Rb (’y:l: %)|2 SN0+(SN0)2 (329)

folgt.

Mittelwert und Varianz des Fehlersignals S(v)

Fiir die gesamte bei der Berechnung des Fehlersignals nach (3.6) auftretende
Stérung gilt mit (3.21)

1 1
L) = g (Rel Rl =2} sl

Ref Ry (7 4+ 2)2% 4 ) — |24 |2). (3.30)

Fiir den Mittelwert dieser gesamten Stérung folgt mit (3.23) und (3.24)

5 (E{Z05} —E{Z4s)) =0, .31
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Da der Mittelwert der aufsummierten Storterme mit (3.31) Null ergibt, ist
der Mittelwert des gestorten Fehlersignals E{S(y)} durch das ungestorte
Fehlersignal aus (3.6) gegeben, so daf

E{S(7)} = |Rb (7_%” 5;|Rb (7+%)| (3.32)

folgt.

Wird A gleich einem Vielfachen von T gewéhlt, 146t sich mittels (3.15)
die Unkorreliertheit von Z’ \ und Z fl— A zeigen, so daf

E{Z\ AZ' ,} =E{Z A }E{Z" L} (3.33)

gilt. Da der Kreuzkorrelationskoeffizient in diesem Fall gleich Null ist [67,
S.155], ergibt sich die Varianz des Fehlersignals Var{S(vy)} mit (3.29) und
(3.30) durch die Summe der Varianzen von Z! , und Z! , unter Beriick-
sichtigung der Normierung des Fehlersignals auf S$? zu

Var{S(y)} = Var{ R, (v — %) +Z_a };;Var{Rb (v + %) AN

1

i (Var{Z' 5 } + Var{Z , }) (3.34)

2(1B (v = 3)" + B (v + 3)[") SNo +2(SNo)?
g ‘

Mit der Definition des Signal-zu-Rauschverhéltnisses aus (2.52)

S
SNR = - (3.35)

folgt durch Einsetzen in (3.34)

B G-+ RO+ 1
52 SNR = “SNR?’

Var{S(y)} =2 (3.36)

Abb. 3.7 zeigt die simulative Uberpriifung von (3.36) fiir Werte von + im
Abstand von Ts = 0,257 fiir bandbegrenzte Impulsformung, einer Maxi-
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0,25 f f f f
0,2

0,15

Var{S(7)}

0,1

0,05

v/Te
Abb. 3.7 Verlauf von Var{S(vy)}

malfolge der Liange 127 als Spreizcode und den AWGN-Kanal. Das SNR der
Simulation in dB betrigt fiir A = T~ 10,035 dB und fiir A = 27 9,9435 dB.
Fiir A = T ergibt sich selbst fiir kleine Schétzfehler eine grofe Eigensto-
rung. Diese wird durch ein groferes A deutlich herabgesetzt. Die Eigensto-
rung ist im Bereich von v = £ A stets am grofiten. In [15] wird Var{S(y)} fiir
den speziellen Fall der raised-cosine Impulsformung anhand des Leistungs-
dichtespektrums der Storung an der Stelle Null bestimmt. (3.36) schliefst
diesen Fall ein.

Gaufische Naherung der Dichte des Fehlersignals S(v)

Mit dem Mittelwert E{S(v)} aus (3.32) und der Varianz Var{S(v)} aus
(3.36) 14kt sich die Dichte fg()(s(v)) aus (3.20) durch eine Gaufdichte an-
nidhern. Abb. 3.8 zeigt die Dichtefunktion nach (3.20) im Vergleich zu einer
Gaufsschen Ndherung und simulativ ermittelten relativen Hiufigkeiten. Fiir
den in Abb. 3.8 gezeigten Fall v = 0, folgt aus (3.20) mit E{S(y =0)} =0
eine Laplacedichte

P60y = 05+ -exp (5 s ) (337

No No

=0

In Veroffentlichungen wie [15], [87] und [103] wird stets von einer Gauk-
schen Niherung fiir die Verteilung der Zufallsvariablen S(v) ausgegangen.
Je grofer E{S(7)} ist, desto besser trifft diese Naherung zu, aber selbst wenn
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E{S(v)} = 0 gilt, 14kt sich die Gaufische Ndherung verwenden.

5 i -
) (3.35).(3.20).7 = 0
=
=
/; -
@ 3T I8 ]
Sy
) / \K Gaufdichte (3.20),
1 i -
0

Abb. 3.8 Dichtefunktionen des Fehlersignals S(v) fiir A = T

3.3 Regelkreis erster Ordnung

Ziel der weiteren Uberlegungen zum nicht-kohiirenten Tracking ist es, eine
Aussage iiber den Einfluf des Schitzfehlers auf die mittlere Dauer bis zum
Verlust der Regelung (mean time to lose lock, MTLL) zu erhalten.

Eine der wichtigsten Arbeiten beziiglich der Analyse des Regelverhaltens
des delay-lock loops ist [71]. Ausgangspunkt der Uberlegungen in [71] ist die
Annahme, daf sich der Schétzfehler v als zeitkontinuierlicher Markov-Prozefs
darstellen 14fst, was die Lésung stochastischer Differentialgleichungen erfor-
dert. Die Arbeiten [15], [87], [103] gehen hingegen von einem zeitdiskreten
Markov-Prozefs aus, so dafy die Chapman-Kolmogoroff-Gleichung zu l6sen
ist. Die im folgenden eingefiihrte Modellierung als zeit- und zustandsdis-
kreter Markov-Prozefs ermdglicht die Analyse des Regelverhaltens mittels
absorbierender Markov-Ketten.

Das Prinzip des delay-lock loops erster Ordnung besteht darin, parallel
zur Entspreizung der Daten das Fehlersignal zu erzeugen und mit diesem
Fehlersignal die Zeitverschiebungsschitzung fiir die Entspreizung des néch-
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Abb. 3.9 Prinzip der Zeitverschiebungsregelung (S =4, K = 8)

sten Datensymbols zu verbessern. Es entsteht also bei der Verwendung des
Fehlersignals eine Verzégerung um einen Takt. Der delay-lock loop versucht
stets das Fehlersignal zu minimieren und die Regelung in lock, das heift,
im Regelbereich zu halten. Abb. 3.9 zeigt nochmals Abb. 3.2 in leicht abge-
wandelter Form, um dieses Vorgehen zu verdeutlichen. Der Vektor r; dient
zur Entspreizung des Datensymbols dy und zur Berechnung von S(vp). Der
ganzzahlige Anteil des mit einer Konstanten G gewichteten Fehlersignals
beziiglich einer Division durch Ts gibt Richtung und Gréfte der Korrektur
der Zeitverschiebungsschitzung an. Mit der Konstanten (G ldft sich die
Empfindlichkeit der Regelung einstellen. Je grofser G ist, desto stirker rea-
giert die Regelung auf das Fehlersignal. Das Verhalten des Regelkreises erster
Ordnung wird fiir gegebenes v; vollstindig durch die Rekursion

Ty =1 — [G1S(7i-1)/Ts] Ts, i € Ny, (3.38)

beschrieben. Da eine Anpassung des Schitzfehlers jeweils nur in diskreten
Schritten moglich ist, verbleibt im ungiinstigsten Fall ein Restschitzfehler
von Yyest = 0,07s.

Uberschreitet der Betrag des Schitzfehlers |v;| den Wert vy, ist der
Regelkreis nicht mehr eingerastet und eine Reakquisition der Zeitverschie-

bung ist durchzufiihren. Die mittlere Zeitdauer bis zum Regelungsverlust
ist die mean time to lose lock (MTLL). Die MTLL in Abhingigkeit des
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Schétzfehlers der Akquisition l4fst sich unter der Bedingung einer konstan-
ten Zeitverschiebung des Kanals mit Hilfe absorbierender Markov-Ketten
berechnen.

Ist die Zeitverschiebung des Kanals wie angenommen konstant, kann ~;
mit (3.38) nur die Werte

Vi S {_RTS + Vrests cees Vrests eoes RTS + ’Yrest} s Yrest S TS/27 (339)

annehmen. Jeder dieser moglichen Werte aus (3.39) soll nun einem Zustand
entsprechen. Mit diesen Zusténden léfst sich das Verhalten des Schitzfehlers
Yis © € Ny, auf eine absorbierende Markov-Kette (siche Anhang A) abbilden.
Der Zustand s,, soll den Zusammenhang bezeichnen, daf

(n—=05)Ts <7 < (n+0.5)Ts (3.40)

erfiillt ist. Den diskreten Werten aus (3.39) werden auf diese Art 2R + 1
Zustinden s, , n = —R, ..., R, zugeordnet.

Die Ubergangswahrscheinlichkeit P(s,, |sp) von dem Zustand s,, in den
Zustand s, ist durch

(m+0,5)Ts
P(Sm |Sn) = / fFi|Fi_1(7i|nTS + ’Vrest) d'% (341)
(m—0,5)Ts

gegeben. Die Dichte fr,r,_, (7i|vi—1) ist im wesentlichen durch fg(.,)(s(7:))
bestimmt. Da, wie bereits diskutiert, eine Bestimmung der Dichte fg(.,)(s(7i))
nur numerisch erfolgen kann, wird fiir S(7;) von einer Gaukverteilung mit
Mittelwert und Varianz nach (3.32) und (3.36) ausgegangen. Fiir die be-
dingte Dichte fr,r,_,(vi|vi—1) folgt so ebenfalls eine Gaufdichte mit dem
bedingten Mittelwert

R (s = )~ R G+ 3]

E{lilyic1} = vie1 — Ga & (3.42)
und der bedingten Varianz
Var{l;|vi_1} = G- Var{S(v,_1)} (3.43)

2- G2 B (s = 3) B i + ) 2064
SNR S? SNR?’
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Fiir die Berechnung der MTLL ist mindestens ein absorbierender Zustand
erforderlich. Der Regelkreis soll sich in diesem Zustand befinden, wenn |y| >
Ymax Zilt. Aus der Matrix

P(S_R|S_R) P(SR|8_R)
Q= : : (3.44)
P(S_R|SR) P(SR|SR)

folgt mit (A.7) die fundamentale Matrix N. Die fundamentale Matrix er-
laubt die Berechnung der MTLL mittels (A.9) fiir einen gegebenen Anfangs-
zustand. Fiir R = 3, A = T¢, Te/Ts = 4 und ein SNR von 8 dB lautet
beispielsweise die Matrix Q mit der Gaufschen Niherung

(0,299 0,589 0,099 0,001 0 0
0,007 0,198 0,59 0,198 0,007 0
0 0,018 0,334 0,559 0,088 0,001
0 0,003 0,18 0,634 0,18 0,003
0 0,001 0,088 0,559 0,334 0,018 0
0
0

o o o O

(3.45)

0 0,007 0,198 0,59 0,198 0,007
0 0 0,001 0,099 0,589 0,299 |

Aus (3.45) ist zu erkennen, daff mit Ausnahme des Zustandes s stets die
Wahrscheinlichkeit in den néchsten besseren Zustand iiberzugehen am grof-
ten ist (die Zeile gibt jeweils den Ausgangszustand an und die Spalte den
Zustand in den das System iiberwechselt). Fiir den besten Zustand sq ist
die Wahrscheinlichkeit am groften, in diesem Zustand zu verbleiben. Ist die
Summe iiber alle Elemente einer Zeile kleiner eins, so besteht die Méglichkeit
des Uberganges in einen absorbierenden Zustand. Dies trifft in (3.45) auf die
erste und letzte Zeile zu, so daf nur von den ungiinstigsten Zustinden aus
ein Ubergang in einen absorbierenden Zustand erfolgen kanm.
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Die fundamentale Matrix N lautet fiir das gegebene Beispiel

[ 39 3019 82501 254587 82500 3018 37
38 3070 83893 258883 83892 3069 38
38 3069 83907 258925 83906 3069 38

N = | 38 3069 83906 258926 83906 3069 38 | . (3.46)

38 3069 83906 258925 83907 3069 38

38 3069 83892 258883 83893 3070 38

37 3018 82500 254587 82501 3019 39

Die Summe iiber die Elemente einer Zeile der fundamentalen Matrix (siehe
(A.9)) entspricht der MTLL fiir den der entsprechenden Zeile zugeordneten
Anfangszustand.

107

106

Yo =0

A=Te

10! Yo = RTs

-2 -1 0 1 2 3 4 ) 6 7
SNR [dB]

Abb. 3.10 MTLL fiir G; =1

Abb. 3.10 und Abb. 3.11 zeigen die MTLL fiir bandbegrenzte Impulsfor-
mung in Abhingigkeit vom SNR fiir A = 27 und A = T fiir Gy = 1
und G = 0,5, jeweils fiir einen Schitzfehler der Akquisition von vy = 0 und

Yo = RTs. Diese Schitzfehler entsprechen den Anfangszustéinden sy und sg.
Abb. 3.10 und Abb. 3.11 liegen die Annahmen
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106 A =2T¢ !

Yo =10

A=Te

MTLL [N T

-2 -1 0 1 2 3 4 ) 6 7
SNR [dB]

Abb. 3.11 MTLL fir G; = 0.5

e AWGN-Kanal

® Tc/TS =4

® Ymax = 9,075 (R = 5) fiir A = 2T¢ und ypax = 3,57 (R = 3) fiir
A=Tec.

® Viest = 0

zugrunde. Die eingezeichneten Punkte geben mit einer Maximalfolge der
Liange N = 127 als Spreizcode mit dem Generatorpolynom g(z) = 27 +
2% + 1 erzeugte Simulationsergebnisse wieder. Bei den Ergebnissen handelt
es sich um empirische Mittelwerte, wobei jeder Wert das Mittel aus 1000
simulierten Zeitdauern bis zum Regelungsverlust unter der Bedingung eines
vorgegebenen Anfangszustandes s; ist.

Aus Abb. 3.10 und Abb. 3.11 geht hervor, daf die Abhingigkeit der
MTLL von dem Anfangsschitzfehler im wesentlichen durch A und durch
das SNR bestimmt ist. Ein zunehmendes SNR bewirkt, dafs der Einflufs des
Anfangsschétzfehlers abnimmt. Dieser Zusammenhang wird durch die simu-
lativ ermittelten als Punkte eingezeichneten Werte bestétigt. Die Simulati-
onsergebnisse deuten sogar auf einen schneller verschwindenden Einfluf des
Anfangsschétzfehlers hin als im Falle der berechneten Werte. Der Grund fiir
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die geringfiigige Abweichung von den theoretischen Werten ist in der Gaufs-
schen Niherung der Zufallsvariablen S(7;) zu suchen. Abb. 3.12 zeigt die
MTLL fiir ausgewéhlte SNRs fiir A = 27, R =5 und G; = 1 in Abhéngig-
keit vom Anfangszustand. Die MTLL ist in Abb. 3.12 stets auf den Wert der
MTLL fiir den Anfangszustand sy, normiert. Der schwindende Einfluff des
Anfangszustandes mit zunehmendem SNR wird hierbei nochmals besonders
deutlich.

1 — N 7

o
I 0,9 -2.,5 dB
s -
= 0,5 dB
=08 e
3 3,5 dB
)
— 0,7
= 6.5 dB
=

0,6

-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5
70/ Ts
Abb. 3.12 Normierte MTLL in Abhingigkeit vom Anfangsfehler

3.4 Anforderungen an die Akquisition

Von den Kanaleinfliissen Mehrwegeausbreitung, Zeit- und Frequenzverschie-
bung miissen die letzten beiden bekannt sein, damit sich das Signal tracken
lafst. Die Mehrwegeausbreitung verdndert zwar das Fehlersignal, sie mufs im
Gegensatz zu den anderen beiden Parametern jedoch nicht bekannt sein, um
das Signal tracken zu kénnen.

Die Akquisition von Zeit- und Frequenzverschiebung ist daher als erfolg-
reich zu werten, wenn

|7A— - 7_| € [_’Vmax + AY, Ymax + A'Y], (3.47)
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|ﬁ—y| € [_19maxal9max] (348)

gilt. Die Werte v,.x und 9, hingen von dem verwendeten Trackingver-
fahren ab. Fiir die Schitzung der Zeitverschiebung ist die Lage des Intervalls
der zul&ssigen Schétzwerte durch die Ausbreitungssituation in Form des Pa-
rameters Ay bestimmt. Die Verschiebung A« ist wiederum vom verwendeten
Trackingverfahren abhéngig.

Das SNR und das Trackingverfahren bestimmen ferner, wie sich ein
Schitzfehler der Akquisition auf die MTLL auswirkt. Fiir zunehmendes SNR
ist davon auszugehen, daf der Einfluft der Anfangsschitzung auf die MTLL
zu vernachléssigen ist.

3.5 Zusammenfassung

Das Grundprinzip der Feinsynchronisation von Zeit- und Frequenzverschie-
bung wird erldutert und fiir den in praktischen Anwendungen bedeutsamen
Fall des nicht-kohirenten Trackens der Zeitverschiebung mittels des delay-
lock loops beispielhaft untersucht. Die Auswirkungen einer frequenzselekti-
ven Mehrwegeausbreitung auf das Fehlersignal des delay-lock loops werden
aufgezeigt und der Einflufs des Kanalrauschens wird berechnet. Es wird ein in
digitalen Systemen einfach zu implementierender Trackingalgorithmus ein-
gefithrt und sowohl theoretisch als auch simulativ untersucht.

Aus den Ergebnissen zur Feinsynchronisation eines DSSS-Signals folgt,
daf die Genauigkeit der Anfangssynchronisation mit zunehmendem Signal-
zu-Rauschverhéltnis einen vergleichsweise geringen Einfluf auf die nachfol-
gende Feinsynchronisation hat. Die fiir die Akquisition wesentlichen Para-
meter sind die Zeit- und Frequenzverschiebung. Die Intervalle, in denen sich
die Schitzwerte dieser Parameter im Falle einer erfolgreichen Akquisition be-
wegen diirfen, hdngen wesentlich von dem verwendeten Trackingalgorithmus
sowie einer moglichen frequenzselektiven Mehrwegeausbreitung ab.
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4 Schatzung von Zeit-
und Frequenzverschiebung

Erst wenn ein Empfianger in einem direct sequence spread-spectrum System
die Zeit- und Frequenzunschérfe des Empfangssignals soweit eingegrenzt hat,
dafs sich das Empfangssignal tracken 1dft, kann eine Demodulation der In-
formation erfolgen. Wihrend der Akquisition hat daher eine im Sinne der im
Empfinger verwendeten Feinsynchronisationsverfahren optimale Schitzung
der Zeit- und Frequenzverschiebung zu erfolgen. Die Kenntnis der Parame-
ter einer Mehrwegeausbreitung ist hierbei von untergeordneter Bedeutung,
da die fehlende Kenntnis allenfalls das Tracken beeinflufit (siche 3.2.2), aber
nicht verhindert.

Inhalt dieses Kapitels ist der Entwurf von Schétzern fiir die Zeit- und
Frequenzverschiebung. Der Schwerpunkt der Ausfithrungen liegt auf der Be-
trachtung von Maximum-Likelihood-Verfahren. In der Literatur ist die Maxi-
mum-Likelihood-Methode im Zusammenhang mit der Akquisition von DSSS-
Signalen nur in sehr geringem Umfang untersucht. In [86] findet die Maxi-
mum-Likelihood-Schitzung der Zeitverschiebung Erwihnung, wird jedoch
nicht weiter ausgefiihrt. [80, S.755] apostrophiert diesen Ansatz mit “brute
force” und geht nicht weiter darauf ein. In [40], [9] hingegen wird die Verwen-
dung der Maximum-Likelihood-Methode fiir den Fall der nicht-frequenzse-
lektiven Mehrwegeausbreitung in Zusammenhang mit der Implementierung
eines GPS-Empfingers untersucht. Wihrend in [40] der Fall der Datenmo-
dulation nicht betrachtet wird, erfolgt in [9] die Beriicksichtigung der Da-
tenmodulation fiir die reine Zeitverschiebungsschitzung. Diese Uberlegungen
werden in diesem Kapitel insbesondere fiir den frequenzselektiven Mehrwege-
kanal erweitert. An die Betrachtungen zur Maximum-Likelihood-Schétzung
schliefen sich Uberlegungen zum voneinander unabhiingigen Schitzen von
Zeit- und Frequenzverschiebung an.

4.1 Maximum-Likelihood-Schatzung

Mit den in 3.4 zusammengefaften Anforderungen an die Anfangssynchro-
nisation eines DSSS-Systems ist es moglich, einen beziiglich des Trackings
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optimalen Ansatz zur Akquisition zu formulieren. Da diese Uberlegungen
prinzipieller Natur sind, wird der einfache Fall des nicht mit Daten modu-
lierten Sendesignals im AWGN-Kanal als Ausgangspunkt der Betrachtungen
gewihlt. Das Schitzproblem reduziert sich so auf die Zeit- und die Frequenz-
verschiebung.

Ein optimaler Schitzer fiir 7 und v in Abhéngigkeit von r ergibt sich
mittels des Bayesschitzers. Bezeichnet

O(r) = (#(x), (x))" (4.1)

den Schéitzer, so ist fiir seine Bestimmung zunéichst die Definition einer ge-
eigneten Kostenfunktion erforderlich. Diese Kostenfunktion hingt von den
Schétzfehlern v und ¢ ab, so dafs

(o) - (") =c((.0)") (4:2)

gilt. Die Art der Kostenfunktion folgt aus der Schitzaufgabe und somit aus
den in 3.4 zusammengefafiten Ergebnissen. Eine Schitzung ist unabhingig
vom Schiétzfehler als geeignet zu bewerten, wenn sie innerhalb des Regel-
bereichs der Feinsynchronisation liegt. Schitzwerte auferhalb des Regelbe-
reichs sind generell ungeeignet. Als Kostenfunktion resultiert somit die der
konstanten Gewichtung grofer Fehler [§]

. 0 fiir |7(r) = 7] < Ymax A [P(x) — 7] < Umax
(o)™ = (4.3)

1 sonst.

Abb. 4.1 zeigt (4.3).

Der Bayesschitzer ist der Schitzer, der den Erwartungswert der Kosten-
funktion, das Risiko R

r=t{c(6R)-0)}, ©=(T.1", (4.4)

minimiert [57, S.303]. Hierbei werden 7 und v als stochastische Parameter
aufgefaft, die durch die Zufallsvariablen 7" und V" charakterisiert sind. Fiir
das Risiko R Lift sich mit @ = (7, )T und mit (4.4) schreiben

/RK /R fR@(r 0) do dr. (4.5)
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T

’Vmax

19max
v

Abb. 4.1 Zweidimensionale Kostenfunktion

Mit (4.3), dem Zusammenhang [73]

fro(r.0) = frie(r|0) fo(0) (4.6)

und der Annahme, daff 7" und V einer Gleichverteilung folgen, sofern kei-
ne nihere Information iiber die stochastischen Eigenschaften von 7" und V'
vorliegen (siehe auch 2.2), folgt wegen

N;c 21/;&,( TE [07 NTC) ANv € [_Vmaxv Vmax]

fe(0) = (4.7)
0 sonst
fiir (4.5)
Hr)+ VP max
ot
NTC 2ymax RKE ﬁ(z)_ﬁmax
Hr)+ Vmax
/ fryrv(x|T,v)drdvde . (4.8)
72(2)_'7max

Die Integrationsgrenzen der inneren beiden Integrale in (4.8) ergeben sich
gemif der Kostenfunktion aus |7(r) — 7| = Ymax und [2(r) — v| = Jmax.
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(4.8) laft sich nun mittels

1 1
R > 1- . 2Ymax 20 max
- NTe 2. /RA T
max frir v (x|, v)dr (4.9)
TE[O,NT(})

VE[_VmaX7Vmax]

nach unten abschitzen. Die rechte Seite von (4.9) kann, obwohl R aufgrund
der gewdhlten Kostenfunktion stets positiv ist, Werte kleiner Null anneh-
men. Auferdem lifst sich die Konvergenz des Integrales nicht in jedem Fall
gewihrleisten.

Aus (4.9) lassen sich jedoch wesentliche Schliisse ziehen. Wenn es einen
Schétzer gibt, fiir den in (4.9) die Gleichheit gilt, dann sind diese Schitzwerte
durch den Maximum-Likelihood-Schitzer (ML-Schitzer)

(7(r), (r)) = arg max frjrv(x|m,v) (4.10)
TE[O,NT(})

VE[_VmaX7Vmax]

gegeben. Die Gleichheit tritt ein, wenn fry7 v (x|7, ) fiir beliebiges r im Be-
reich des Maximums in 7-Richtung iiber einem Intervall der Lange 279y,,x und
in v-Richtung iiber einem Intervall der Linge 2¢,,. konstant ist. Hieraus
léft sich ableiten, dafs je flacher der Verlauf von frr v (x|7, v) im Bereich des
globalen Maximums ist oder je kleiner vy oder Uy, werden, desto bes-
ser ndhert der Maximum-Likelihood-Schitzer den optimalen Schitzwert an.
Vergleichende Simulationen zur Akquisition von DSSS-Signalen haben besté-
tigt, daf ein mittels (4.8) approximierter optimaler Schitzer keinen Gewinn
gegeniiber einem Maximum-Likelihood-Schétzer ergibt. Alle weiteren Unter-
suchungen bauen daher auf dem Maximum-Likelihood-Schitzer aus (4.10)
auf.

Neben den Parametern 7 und v sind im allgemeinen Fall der Einflufs
des Kanals und einer Datenmodulation zu beriicksichtigen. Die Aufgabe be-
steht dann darin, frp e(r|d,@) in Abhingigkeit dieser Parameter fiir ein
gegebenes r zu maximieren. Aus der Parameterkombination, fiir die das Ma-
ximum resultiert, folgen die Schitzwerte 7(r) und #(r). Eine Moglichkeit,
die Maximierung durchzufiihren, besteht darin, frp e(r|d, @) partiell nach
0 abzuleiten und die Ableitung gleich Null zu setzen. Ein explizites Auflo-
sen der Ableitung nach 7 oder v ist fiir die zu 16sende Schétzaufgabe nicht
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moglich, so dafs dieser Ansatz nicht sinnvoll ist. In jedem Fall ist eine Suche
des Maximums durch eine ndherungsweise Berechnung des Funktionsverlaufs
von frip,e(r|d, ) in Abhingigkeit von d und @ fiir gegebenes r méglich, was
zunéchst sehr aufwendig ist.

Handelt es sich bei fgp e(r|d,8) um eine unimodale Funktion, lassen
sich rekursive Suchverfahren zur Bestimmung des globalen Maximums ver-
wenden. Verfahren zur Maximumsuche von Funktionen, die von mehreren
Variablen abhéngen, finden sich in [5], [72]. Im Zusammenhang mit der Ma-
ximum-Likelihood-Schéitzung gibt es dariiberhinaus speziell entwickelte Al-
gorithmen wie expectation-maximization (EM) [22] oder space-alternating
generalized expectation-maximization (SAGE) [24], [29]. Ist die Unimodali-
tit nicht gegeben, besteht bei einem rekursiven Ansatz stets die Moglichkeit
nur ein lokales und nicht das globale Maximum zu finden. Die Frage nach
der Unimodalitét von fgrp e(r|d,8) soll exemplarisch fiir den AWGN-Kanal
mit ¢y = 0 untersucht werden.

Die bedingte Dichte fgrjp e(r|d, 8) ergibt sich mit iy =1 und (2.69) fiir
ein nicht mit Daten moduliertes Signal zu

1 —lr = E(v)x(7)|]? 0
fl0) = — Lol PO /Y (4.11)

1= (Il = 2Re{ (e[ B)x(7))) + (I ) /N
(7o) '

Mit der Annahme |[x(7)||° = konst V7 € [0, NT¢) ist (4.11) beziiglich der
Parameter 7 und v fiir gegebenes r = E(vy)x(79) + z proportional zu

frio(r]o) ~ ZRelElE@)x(r)} (4.12)

_ 2Re{(B0)x(r)[E()x(r))} . 2Re{ (sl E()x(7))}

s

v v
Signalkomponente Storkomponente

Fiir z = (0, ...,0)T folgt aus (4.12), daf der Term
2Re{(E(v0)x(70)[E(v)x(7))}

die Anzahl der Maxima von fgrje(r|@) bestimmt. Ohne Beschrinkung der
Allgemeinheit geniigt es, den Ausdruck

2Re{(x(0)|E(v)x(7))}
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zu betrachten. In 5.1 erfolgt die Auswertung dieses Ausdrucks in Form der
Ambiguity-Funktion A(7, ). Anhand von (5.17) sowie Abb. 5.4 und Abb. 5.5
ist leicht einzusehen, daft mit (4.12), solange die Storkomponente nicht zufil-
lig die Nebenmaxima der Signalkomponente kompensiert, frje(r|@) mehrere
Maxima aufweist. Rekursive Verfahren zur Maximierung der bedingten Dich-
te frje(r|@) sind daher fiir die Anfangssynchronisation von DSSS-Signalen
ungeeignet, da die Unimodalitét in der Regel nicht gegeben ist.

Die nachfolgenden Ausfiihrungen bauen aus diesem Grund darauf auf,
den Funktionsverlauf von fgrp e(r|d,8) zumindest niherungsweise zu be-
rechnen und das globale Maximum anschliefend zu bestimmen. Dieser auf
den ersten Blick sehr aufwendige Ansatz 14ft sich schrittweise soweit verein-
fachen, dafs letztlich fiir Anwendungen interessante Strukturen zur Schitzung
von 7 und v resultieren. Voraussetzung ist, dafl die Dimension L des Vek-
tors h bekannt ist. Wie L zu wéhlen oder zu bestimmen ist, wird in 5.4.3
erlautert.

Um einige grundlegende Aspekte zur Bestimmung der ML-Schéitzwerte
von Zeit- und Frequenzverschiebung zu diskutieren, erfolgt als erstes die
Betrachtung des nicht-frequenzselektiven Mehrwegekanals und anschliefsend
der allgemeinere Fall des frequenzselektiven Mehrwegekanals.

4.1.1 Nicht-frequenzselektiver Mehrwegekanal

Im Fall der nicht-frequenzselektiven Mehrwegeausbreitung mit h = hg lau-
tet der Parametervektor @ = (7,1, k)" . Fiir den Signalanteil x(d, 8) des
Empfangssignals folgt aus (2.60) mit (2.65)

x(d, 0) = ho E(v)x(d, 7). (4.13)

Die Maximierung von fgrp e(xr|d, @) zur Bestimmung der Maximum-Likeli-
hood-Schétzwerte 1dfit sich, da exp <— ||§||2> eine in ||x||* streng monoton

fallende Funktion ist, auf die Maximierung des Exponenten in (2.69) oder
alternativ auf die Minimierung von

Ir —%(d,8)|)* = |lr — ho E(v)x(d, 7)||’ (4.14)
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beschranken. Fiir nicht bekanntes hy ist (4.14) mit (B.7) aus Anhang B
minimal, wenn hy durch

(o) — (EE0)x( 7))
T P

(4.15)

geschiitzt wird. Mit der Besselschen Gleichung (B.8) folgt mit (4.15) aus
(4.14)

Ir —x(d,0)|” = |lr]|* -

(4.16)

Unter der Voraussetzung, daft nur nicht zeitbegrenzte Signalmodelle (sie-
he 2.1) als Sendesignal mit |b,,| = 1, n = 0,..., N — 1, Verwendung finden,
ist der Betrag des Vektors x(d,7) V7 € [0, NT¢) konstant. Unter dieser
Randbedingung reduziert sich die Schitzaufgabe auf

(0, 7(0).d(r)) =arg  max  |[@E@)xE ). (@&17)
TE[O,NT(})
VE[—Vmax,Vmax]

deD

D ist die Menge aller zuldssigen Datenvektoren d und d(;) der Schitzer
der iibertragenen Daten. Die Maximum-Likelihood-Schéitzung von Zeit- und
Frequenzverschiebung ist mit (4.17) nur in Verbindung mit einer Schitzung
der {ibertragenen Daten moglich. Der Kanalparameter hy ist ebenfalls zu
schitzen. Da sich der resultierende Schitzer iLo(T, v,d,r) explizit in Abhén-
gigkeit von 7, v, d und r angeben 1ift (siehe (4.15)), tritt er in (4.17) nicht
auf.

Fiir das Innenprodukt aus (4.17) folgt mit (B.1) und (2.61)

K—1
(RE()x(d, 7)) = > rga™(d, kTs — r)e /24T, (4.18)
k=0

Wie bereits ausgefiihrt, ist eine geeignete Bestimmung der Maximum-
Likelihood-Schéitzwerte anhand von (4.17) nur mit Suchverfahren moglich,
die nicht rekursiv sind. Als Suchverfahren eignet sich die gleichméfige Suche
[5], da Zeit- und Frequenzverschiebung die Annahme einer Gleichverteilung
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zugrunde liegt. Fiir die gleichméfige Suche sind 7 und v geméf

T = uTs, U = 0, cees I_NTc/T5J - 1, (419)
und
U
= — “Umaxs +++s Umax; -t max — max * T 420
v OTc v v v mit v % QT | (4.20)

zu diskretisieren. Der Parameter () erlaubt das Einstellen der Auflésung der
Frequenzverschiebung. Die gleichmiiffige Suche dient zum Auffinden der un-
gefihren Lage des globalen Maximums mit einer Genauigkeit, welche die
Diskretisierung in (4.19) und (4.20) vorgibt. Geniigt die so durch die gleich-
méfige Suche erzielbare Genauigkeit, beispielsweise zur exakten Laufzeitbe-
stimmung in Navigationssystemen, nicht, ist eine nachfolgende Verfeinerung
mit rekursiven Suchverfahren [5], [72] oder mit dem EM-Algorithmus [22]
moglich.

Einsetzen von 7 und v aus (4.19) und (4.20) in (4.18) ergibt mit der
Notation

W = 02775 /(T Q) (4.21)

den Ausdruck

K—-1

(r|E(v/(QTc))x(d, uTs)) = Z rra(d, (k —u)Ts) W, (4.22)
k=0

(4.22) entspricht der Definition der diskreten Fourier-Transformation (DFT)
[59, S.154|, wenn QT¢/Ts = K € N erfiillt ist. Ist K zudem gleich einer
Zweierpotenz, 1afit sich die schnelle Fourier-Transformation zur effizienten
Auswertung von (4.22) verwenden [59, S.166]. Fiir ein nicht mit Daten mo-
duliertes Sendesignal zeigt Abb. 4.2 die aus (4.22) resultierende Struktur,
mit der sich alle u, v-KKombinationen auswerten lassen.

Handelt es sich um ein System mit Datenmodulation, so ist die Abhén-
gigkeit des Sendesignals von den Daten zu beriicksichtigen. Fiir ideal band-
begrenzte Impulsformung ist, sofern Ts < T gilt, aus theoretischer Sicht
der gesamte Vektor d zur Darstellung des Vektors x(d, 7) notwendig. Da d
unendlich viele Elemente hat, scheidet diese Moéglichkeit aus. Fiir T's = T¢
sind hingegen nur so viele Datensymbole zur Darstellung nétig, wie innerhalb
der Beobachtungsdauer K'Ts dem Signal aufmoduliert sind. Entspricht die
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- - -
—=(r|E(—11)x(0))
(0) D
ﬁ% F = (x|x(0))
, T
2 (Te) = f@IE(vl)z(OD
2 (F-)Te) [

N

—>(X) H
=(r|E(—)x(N-1)Tc))
—(r[x((N-DTc))

n
— T O

= (r|E(n)x((N-D)Tc))

T

2 (—(N —K)Tc)

Abb. 4.2 Effiziente Berechnung der inneren Produkte (v; = 1/(QT¢))

Beobachtungsdauer genau einer Datensymboldauer, sind dies aufgrund einer
moglichen Zeitverschiebung des Beobachtungsintervalls zum Symbolintervall
maximal zwei Datensymbole.

Vereinfachend kénnen nun auch fiir T's < T¢ nur die Datensymbole zur
Signaldarstellung herangezogen werden, die fiir T~ = Ts notwendig sind.
Bei ideal zeitbegrenzter Impulsformung gilt dieser Zusammenhang ohnehin.
Ist die Beobachtungsdauer KT's gleich der Datensymboldauer T'g, folgt so-
mit fiir BPSK-Modulation d = (dy , d4 )T. Die in Abb. 4.2 gezeigte Struktur
deckt hierbei fiir T's = T, K'T's = T'g die Berechnung der Innenprodukte fiir
d = (1,1)" und durch Negation der Ergebnisse ebenfalls fiir d = (-1, —1)T
ab. Da fiir die Bestimmung der Schitzwerte nach (4.17) aufgrund der Be-
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tragsquadrate die Bedeutung des Vorzeichens entfillt, ist keine gesonderte
Berechnung fiir d = (-1, —1)T erforderlich. Die Schitzung der Datensym-
bole im Zusammenhang mit der Akquisition erlaubt fiir den betrachteten
Fall nur eine Aussage dariiber, ob beide Datensymbole das gleiche Vorzei-

chen haben oder nicht. Die verbleibende Berechnung der Innenprodukte fiir

d = (£1,F1)7 ist in Abb. 4.3

7o 1

gezeigt.

TK-1

—®

+27(0)

Lo (Te)

.

da E—yre)

:{%

Fr (=Tc)

=T Qg

D
=
T

o (e[B(— v )x(£1, F1,0))
= (r|x(£1,F1,0))
= (r|E(11 )x(£1, F1,0))

= (r[E(—v)x(+1, F1,7c))
= (rx(+1, F1,Tc))

—(r|E(v)x(£1, F1,7c))

o

D
F
T

L to*(K-2)Tc)

= (r[E(—m)x(£1, F1, N=DTc)
= (efx (1, F1, (N=1)Te))
E(r)x(+1, 71, (N=)Tc))

—(r|

Fa(=(N=K)Tc)

Abb. 4.3 Innenprodukte fiir d = (£1,F1)T (v; =1/(QTc), N < K)
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4.1.2 Frequenzselektiver Mehrwegekanal

Fiir eine frequenzselektive Mehrwegeausbreitung sind neben hy die Koeffi-

zienten der auflésbaren Mehrwege hq, ..., h;_1 zu beriicksichtigen. Mit h =
(Royeees hL_l)T lautet der Parametervektor daher
0=(r.v,h)T. (4.23)

Die Bestimmung des Maximum-Likelihood-Schétzers erfolgt zunfichst ohne
Beriicksichtigung von Datenmodulation, um die Darstellung zu vereinfachen.
Der ML-Schitzer fiir den Fall der Datenmodulation, dessen Herleitung in
gleicher Weise erfolgt, wird anschliefiend angegeben.

Fiir die Maximierung von frje(r|@) ist wie in (4.14) der Ausdruck

le@)|I” =llx - %@" = |lt— E@)X(r)h|’

= ||E*(v)x - X(7)h]|’ (4.24)

zu minimieren. Der letzte Schritt in (4.24) gilt, da es sich bei E(r) um eine
unitidre Matrix handelt.

Neben den zu schitzenden Parametern 7 und v hingt (4.24) von dem
Vektor h ab. Dies bedeutet, daf zuséitzlich zur Schitzung von 7 und v ei-
ne Schitzung von h erfolgen muf. Aufgrund der Linearitit des Ansatzes
beziiglich h ergibt sich die Maximum-Likelihood-Schitzung von h in Ab-
héngigkeit von 7 und v mittels der Methode der kleinsten Quadrate [72],
wenn X*T(7)X(7) eine regulire Matrix ist, zu

E(T, v,r) = (X*T(T)X(T))_1 X*T(T)E*(V)L (4.25)

Wird E(T, v,r) durch die Methode der kleinsten Quadrate bestimmt, ist die
g(T, v, h(r, v, £)>

Differenz aus (4.24) minimal und es folgt unmittelbar

g<7', v, h(T, v, [)) L X(T, v, h(T, v, y)) . (4.26)

Fiir gegebenes 7 und v folgt mit (4.25) die Projektion von E*(v)r in Richtung
des Vektors g<7', v, h(r, v, g)) Abb. 4.4 veranschaulicht diesen Zusammen-

hang.



72 4 Schitzung von Zeit- und Frequenzverschiebung

g<7', v, E(T, v, g))

Abb. 4.4 Projektion von E*(v)r auf den Signalmodellvektor

Mit der verkiirzenden Schreibweise der Pseudoinversen [39]
A(7) = (X*T(1)X (7)) X*(7) (4.27)

vereinfacht sich (4.24) unter Beachtung von (4.25) mit dem Satz von Pytha-
goras aus (B.9) zu

IE*(v)x — X () A(T)E"(0)xl* = |lell” = IX (1) A () E(v)x|* . (4.28)
Da die rechte Seite in (4.28) nicht negativ werden kann, geniigt es
IX(T)A(T)E(v)]|”

zu maximieren. Somit ergeben sich die Maximum-Likelihood-Schitzwerte
durch

(7(r), #(r)) =arg ~ max IX(T)A(T)E"(v)x]”. (4.29)
TE[O,NT¢)

VE[_VmaX7Vmax]

Soll Datenmodulation beriicksichtigt werden, folgt fiir den ML-Schétzer
[100]

(#0),7(0),d(r)) = arg ~ max  [IX(d, T)A(d, V)] (4.30)
TE[O,NT(})
VE[—Vmax,Vmax]

deD
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Solange die Beobachtungsdauer KTs nicht grofier ist als die Datensym-
boldauer abziiglich der maximalen Mehrwegelaufzeit (L — 1)Ts, gilt ndhe-

rungsweise fiir den Datenvektor d = (dy , dy )T.

Damit (4.30) einen robusten Schiitzer ergibt, ist auf eine gute Konditio-
nierung der Matrix X*T(d, 7)X(d, 7) zu achten. Je schlechter die Konditio-
nierung, desto grofer der Einfluf einer Stérung auf den Schitzer ﬁ(T, v,d,r)
[44, S.231ff] und damit auf die Schitzung der Zeit- und Frequenzverschie-
bung. Zur Messung der Konditionierung werden in [44] verschiedene Kondi-
tionszahlen definiert. Hier sei nur die folgende Konditionszahl

k(X*T(d. 7)X(d. 7)) = Amax 4 (4.31)

angegeben. A, und A, sind der grofte und der kleinste Eigenwert der
Matrix X*T(d, 7)X(d, 7). Die Gleichheit in (4.31) - die giinstigste Konditio-
nierung - ergibt sich, wenn die Zeilen von X(d, 7) orthonormal zueinander
sind. Die Orthonormalitit der Zeilen 14t sich nur fiir einen idealen Spreizco-
de nach (3.3) erreichen. Zudem muff Ts = T aufgrund der Impulsformung
des Sendesignals erfiillt sein.

Mit [88, S.193| und der zeitdiskreten Darstellung in |38, S.60ff] folgt, daf
die Matrix X*T(d, 7)X(d, 7) fiir auf B = 1/T¢ bandbegrenzte Signale maxi-
mal B-KTs+1=B-STc+1= 5+1 signifikante Eigenwerte aufweist. Gilt
Ts = Te, folgt fiir X*T(d, 7)X(d, 7) die Dimension S x S. Fiir Ts = T¢ /2
folgt die Dimension 25 x 25. Da es maximal nur S + 1 signifikante Eigen-
werte gibt, geht fiir T's = T /2 der kleinste Eigenwert gegen Null, so dafs
die Konditionszahl nach (4.31) gegen unendlich geht, sofern ein Eigenwert
ungleich Null ist. Fiir einen Schitzer nach (4.30), der moglichst robust ge-
geniiber einer Storung ist, mufl daher T's = T gelten. Weitere Anmerkungen
zum Schitzerentwurf erfolgen in 5.4.3.

4.1.3 Wichtige Sonderfille der ML-Schiatzung

Der verhiltnisméfig komplexe ML-Schitzer aus (4.30) laft sich fiir ein nicht
mit Daten moduliertes Signal in zwei Féllen geeignet vereinfachen. Die Er-
gebnisse dieser Vereinfachungen bilden die Grundlage fiir die im nfchsten
Abschnitt diskutierten Ndherungen des ML-Schétzers.
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1.Fall: Orthonormale Signalvektoren mit X*T(7)X(7) =1
Handelt es sich bei dem Sendesignal um ein nicht mit Daten moduliertes

Signal und sind die Vektoren x(7 + 7Ts), I = 0, ..., L — 1, orthonormal, gilt
mit der Definition der Matrix X(7) aus (2.62)

X*T()X(r) =1, (4.32)

so dak fiir (4.29) mit (4.25), (4.27) und dem Satz des Pythagoras folgt

IXMA@E WP = [|X(r)h )]

(4.33)

Fiir die Maximum-Likelihood-Schitzwerte 1aft sich durch Einsetzen von
(4.25) und (4.32) in (4.33) schreiben

2

~

(7(r), o(r)) = arg  max h(r,v.r)
TE[O,NT(})
VE[—Vmax,Vmax]
= arg max ||X*T(7')E*(V)£||2

TE[O,NT(})

VE[_VmaX7Vmax]

= arg max
TE[0,NTo) :
VE[~Vinax:Vimax] (E*(v)r|x(7 +(L—1)Ts))

L—1
— arg  max > KrlE@)x(r + 1Ts))[ . (4.34)
7€[0,NT¢) =0

VE[_VmaX7Vmax]
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Mit der Diskretisierung von 7 und v aus (4.19), (4.20) und der Notation
aus (4.21) folgt fiir (4.34)

L-1

ST EE@/(QTe))x((u + 1) Ts))

=0

L—-1|K-1

=) 1D e ((k—u—DTs)WF| (4.35)

=0 | k=0

Die Berechnung der Innenprodukte in (4.35) zur Suche des globalen Ma-
ximums laft sich mit der gleichen Struktur, wie in Abb. 4.2 gezeigt, um-
setzen. Fiir den frequenzselektiven Mehrwegekanal ist jedoch die Berech-

nung zusitzlicher L — 1 DFT-Zweige fiir die zeitlichen Verschiebungen u =
KTs, KTs+Ts,.... KTs+ (L — 2)Ts erforderlich.

2.Fall: Beobachtungsdauer K75 entspricht der Codeperiode NT¢

Sind die Vektoren x((u + [)Ts), I = 0,..., L — 1, nicht orthonormal, lift sich
die ML-Schétzung der Kanalkoeffizienten aus (4.25) fiir X' = N7T¢/Ts mit
Hilfe der unitdren Matrix

00 ---01
10--00

Xp=|01-00 (4.36)
0010

geeignet umformen. Gilt ' = NT¢/Ts, wird mit

X(uTs) = X} X(0) (4.37)
(4.27) zu

A(uTs) = (X*T(0)X 4T XY X(0)) ™ X*T(0)X T

= A(0)X4T, (4.38)
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Fiir die Schiitzung von h(uTs, v,r) aus (4.25) gilt somit
h(uTs,v,x) = A(0) XL E(v)r. (4.39)

Unter Verwendung der Schreibweise

al
al
A(uTs) = A(0)XyT = _ Xr (4.40)
gf—l
mit
a = (al,Ov"'aal,]\’—l)T (441)

resultiert das Betragsquadrat des Vektors ﬁ(uTS, v,r) 71

2

|auTs.vn)| = NAGTE @)

L—1
= > I(XYa [E@))
=0

L—1
= Y [lE@)Xha))P . (4.42)
=0

Die Maximierung von (4.42) liefert in Anlehnung an (4.34) den Ansatz

L—1
(a(p).7(x)) = arg  max Yo lE@)Xpar)?  (443)
uefo,...,| Fre |1} 155

VE[_VmaX7Vmax]

zur Schitzung der Zeit- und Frequenzverschiebung des Kanals.

Der wesentliche Unterschied zwischen (4.34) und (4.43) besteht in den
Vektoren x((u + [)Ts) und X', a}. Die Konsequenz ist, daf fiir jeden zusétz-
lich beriicksichtigten Mehrweg nicht nur ein weiterer DF'T-Zweig in Abb. 4.2
sondern die gesamte Struktur mit anderen Koeffizienten ¢; 3 neu zu berech-
nen ist.
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Es sei angemerkt, dafs die Suche nach dem maximalen Betragsquadrat der

~

h(7,v,r)
Schéitzung fiir 7 und v entspricht. Aufgrund der fehlenden Orthogonalitéit
der Vektoren x((u +1)Ts), I =0,...,L — 1, gilt

Norm

anhand von (4.43) nicht mehr einer Maximum-Likelihood-

i (4.44)

|xher 0| # [

Der direkte Zusammenhang zwischen der ML-Schitzung aus (4.33) und der
2
besteht daher nicht mehr.

Maximierung von Hh(T, v,r)

4.2 Naherungen der ML-Schatzung

Aus 4.1 geht hervor, daf die in Abb. 4.2 gezeigte Struktur zur Bestim-
mung der Maximum-Likelihood-Schitzwerte sowohl fiir den Fall des nicht-
frequenzselektiven als auch fiir den des frequenzselektiven Mehrwegekanals
von zentraler Bedeutung ist. Im folgenden werden Niherungen fiir die Aus-
wertung der Abb. 4.2 zugrunde liegenden Innenprodukte untersucht, die mit
nur einem DFT-Zweig im Vergleich zu den N Zweigen aus Abb. 4.2 auskom-
men. Die parallele Verarbeitung aller Zeitverschiebungsschitzungen ist hier-
fiir in eine serielle Verarbeitung umzuformen. Es lafst sich zeigen, daf diese
Approximationen des ML-Schétzers beziiglich der Zeitverschiebungsschit-
zung auf das Prinzip der signalangepafiten Filterung fiihren. Die Betrach-
tungen erfolgen fiir den Fall des frequenzselektiven Mehrwegekanals (L>1).

4.2.1 Signalangepalite Filterung

Ausgehend von (4.35) 1iafst sich unter Beriicksichtigung von Datenmodulation
mit der Definition des Drehoperators W aus (4.21) sowie den Signalmodellen
aus (2.8) und (2.10) die Ndherung

L—1
S B/ (QTe)x(d (4 + DTs)P (4.45)
=0

L—1|K—1 2

=Y 1D W dg i b (= u = 1D)Ts —nTe)

=0 | k=0 n=—0o
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2

L—1 oo
Y | D Zdn/MJbg (k—u—1)Ts —nTe)
=0 |k=—c0

mit (siehe (2.54))
S=|KTs/Tc] (4.46)

angeben. In [64, S.251] ist eine entsprechende Niherung ohne Herleitung fiir
nicht gespreizte Signale angegeben. Der wesentliche Schritt bei dieser Néhe-
rung besteht darin, dafs an Stelle des zeitlich nicht begrenzten Sendesignals
das zeitlich begrenzte und anstelle des begrenzten Empfangssignals ein un-
begrenztes Signal verwendet wird. Um diese Ndherung zu verdeutlichen, soll
(4.45) an einem Beispiel eines nicht mit Daten modulierten gespreizten Si-
gnalsmit L=u=1,v=0,Tc =Ts und K = N = 5 erlautert werden. Aus
(4.45) folgt fiir dieses Beispiel mit den Impulsformen aus (2.1) und (2.2)

4 5
1 1
/ Z rkbz—l mod 5 N~/ Z ka;;_l . (447)
TC k=0 TC k=1

Abb. 4.5 verdeutlicht die Zuordnung der Folgenelemente fiir die Produktter-
me in (4.47). Ein Unterschied zwischen linker und rechter Seite besteht in
(4.47) hinsichtlich der Terme r¢ - b_1 und r5 - by. Mit N =5 gilt b_; = by.
Daraus folgt, dafs sich ro und r5 hinsichtlich ihres additiven Rauschanteils
unterscheiden. Fiir stationére Ausbreitungsverhiltnisse ergibt sich daher aus
stochastischer Sicht kein Unterschied zwischen den beiden Produkttermen
o b_l und s - b4.

Der Aspekt der signalangepafsten Filterung wird durch die folgenden Um-
formungen von (4.45) unter Verwendung der Signalmodelle aus (2.8) und
(2.10) deutlich®

L—1
> [l E(/(QTc))x(d. (u+ DTs))I* (4.48)
=0

'Zur Notation der Faltung: [ a*(t)y(t+ 7)dt ==t S e (—ty(r =) dt! =

z*(—1) * y(7)
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o r 2 s Iy

b_o | b_1 | bo by by b3 by bs

X

A\ 4

Abb. 4.5 Beispiel fiir (4.47) mit K =5 und v =1

2

L—1 [ee)
% Y| D rrp(RTs)e 2T QT w( (k- w — 1)T)

=0 [k=—0

L—1 oo ' 2
- Z Z rrp((k + u + 1) Tg)e 2T (kFut0Ts [(QT0) px (1)

=0 [k=—0

L—1 oo ' 2
= S rppl(k 4w+ DTs) af(kTs)e 72wk s (QTe)

=0 [k=—0

L—1 1 ' 9
= 3 |orrel(u+ DT6) « (25(=(u + Tg)e2me(HITs (@T0) )

S

Aufgrund der Tatsache, dafy die Signale rpp(t) und zs(t) als bandbegrenzt
beziiglich Brp = 1/Ts anzuschen sind (siehe 2.3.1), ist der Ubergang in der
letzten Zeile von (4.48) zur Darstellung mittels der kontinuierlichen Faltung
moglich (vgl. [91, S.151ff] oder [64, S.2391]).

Aus (4.48) folgt, dafs sich die ndherungsweise Berechnung der Innenpro-
dukte fiir gegebenes v aus einer an das Sendesignal angepaften Filterung mit
anschlieflender Betragsquadratbildung und Summation iiber L aufeinander-
folgende Werte am Filterausgang ergibt. Abb. 4.6 zeigt die Struktur, die fiir
jede zu untersuchende Frequenzverschiebung eine signalangepafte Filterung
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zur ndherungsweisen Berechnung der Innenprodukte realisiert. Anschaulich
betrachtet wird bei der angepafiten Filterung eine Signalform des Sendesi-
gnals festgehalten und das Empfangssignal variiert. Bei der ndherungsfreien
Maximum-Likelihood-Schétzung hingegen wird der Empfangsvektor festge-
halten und mit allen zulfssigen Sendesignalformen verglichen. Ein deutli-
cher Vorteil der angepafsten Filterung entsteht im Hinblick auf Signale, die
mit Daten moduliert sind. Wird die Kopie des Sendesignals genau so ge-
wéahlt, dafs sie einer Datensymboldauer entspricht, ist ndherungsweise nur
ein Datensymbol zur Darstellung des Sendesignals erforderlich. Fiir BPSK-
Modulation resultiert dann beispielsweise mit und ohne Datenmodulation
der gleiche Ansatz zur Schéitzung von Zeit- und Frequenzverschiebung.

rep((ut 14K =1Ts)  ppp((u+D)Ts)

TS _ TS E=eee -
% :
o (r|E(—v)x((u+ D)Ts))
(K —=1)Ts)
=~ (rlx((u+1)Ts))

&
— o

(K =2)Ts) 5 =~ (r|E(v)x((u+ )Ts))

27(0)

Abb. 4.6 Signalangepaftes Filter (v; = 1/(QT¢))

Im Vergleich zum ML-Schiitzer nach (4.30), der im giinstigsten Fall in
einem Taktintervall T's ' Abtastwerte auf alle Zeit- und Frequenzverschie-
bungen untersucht, ergibt die Ndherung der signalangepafsten Filterung fiir
jeden Abtastwert eine Auswertung iiber alle Frequenzverschiebungen und
einen Wert der Zeitverschiebung. Fin wesentlicher Unterschied hinsichtlich
der Akquisitionsgeschwindigkeit entsteht, wenn KT <« NT¢ gilt, das heifst,
die Beobachtungsdauer sehr viel kleiner als die Codeperiode ist. In diesem
Fall bendtigt das signalangepafite Filter das Zeitintervall N1 — KT's zu-
sitzlich zur Auswertung aller Zeitverschiebungen. Ist der hieraus entstehende
Zeitverlust zu grofs, besteht die Moglichkeit mehrere auf verschiedene Code-
phasen angepafte Filter parallel zu betreiben. Dieser Ansatz wird in [82],
[83] und [104] diskutiert. Weitere Untersuchungen zur signalangepafiten Fil-
terung finden sich in [41], [70], [98].
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Fiir den zweiten Sonderfall der ML-Schitzung aus (4.43) 14ft sich in der
gleichen Art und Weise eine Niherung mit

IA (uTs)E"(v)x]|*
L—1|K—-1
~ Z Z ]{7 +u+ l Ts)al k€ —i2mokTs [(QTc) (449)
(=0 | k=0
angeben. Der wesentliche Unterschied zu (4.45) besteht darin, daf L Filter

mit den Koeffizientensitzen a, anstatt eines angepafiten Filters mit nachfol-
gender Summation iiber L Werte zur Implementierung erforderlich sind.

4.2.2 Signalangepafite Filterung fiir v, < 1/T¢

Fiir vpax € 1/T¢ lakt sich durch die Naherung
g(uTs) W™ = g(uTs)el2m0uTs /(QTe) oy g(uTs) (4.50)
der Ansatz der angepakten Filterung weiter vereinfachen. Mit (4.50) folgt
rs(uTs) W™ = (bs(uTs) * g(uTs)) W
= bs(uTs)W ™" % g(uTs)W "
~ bs(uTs)W™"" % g(uTs), (4.51)
so daf sich fiir die letzte Zeile in (4.48) schreiben laft

2

—TTP (u+1)Ts) = <x§(—(u+1)TS)W—v<u+1)>

=0
Vmax<&1 /T,
<</CZ‘—7‘TP u—l—l)TS)*g( (U+Z)T5)*

2
b (—(u + 1) Ts)W et (4.52)
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Abb. 4.7 Auswirkung einer Frequenzverschiebung vg

Das Empfangssignal ist mit (4.52) zunichst einer an die Impulsformung
angepalten Filterung zu unterziehen. Diese erste Filterung wird jedoch nur
fiir die Frequenzverschiebung v = 0 ausgewertet. Daher ist ein solcher Ansatz
nur fiir geringe Frequenzverschiebungen sinnvoll, da sonst zuviel Signalener-
gie verloren geht. Abb. 4.7 zeigt diesen Zusammenhang im Frequenzbereich
anhand der frequenzverschobenen spektralen Leistungsdichte des gesendeten
Signals X(f) im Vergleich zum Frequenzgang des auf die Impulsform ange-
pafsten Filters G(f). Nach der Filterung mit ¢*(—t) erfolgt eine an die Code-
folge angepakte Filterung, die fiir unterschiedliche Frequenzverschiebungen
ausgewertet wird. Der untere Zweig in Abb. 4.8 veranschaulicht diese zwei-
fache Filterung im Vergleich zu dem Ansatz aus (4.48).

D a%(—uTs)W v iL

rpp(uls) ~ Ts(e|E(v/(QTc))x(uTs))

[»<

== 9" (—uTs) =D bi(—uls) W2

Abb. 4.8 Vergleich von (4.48) und (4.52)

Der Vorteil der Nidherung aus (4.52) fiir vpa.x € 1/T¢ besteht in der
Komplexitéit der notwendigen Multiplikationen. Die erste Filterung kann ge-
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gebenenfalls analog erfolgen. Da die zweite auf die Codefolge angepaft ist
und im allgemeinen binére Spreizcodes Verwendung finden, sind nur Multi-
plikationen mit +1 zu berechnen. Ferner reduziert sich die Anzahl der Multi-
plikationen einer auf b,,, n = 0,..., N — 1, angepakten Filterung im Vergleich
zu einer auf xg(t) angepakten um den Faktor T /Ts - ohne den Aufwand
der vorausgehenden auf die Impulsform angepaften Filterung zu beriick-
sichtigen. Der Energieverlust, der durch die Nidherung aus (4.50) entsteht,
wichst linear mit vpay. Fir vmax/B = Vmax - To = 0.1 folgt beispielswei-
se bei bandbegrenzter Impulsformung am Ausgang des an die Impulsform
angepaften Filters ein maximaler Signalenergieverlust von 10 Prozent fiir

Yo = Vmax-

4.3 Schatzung der Zeitverschiebung

Ziel dieses Abschnitts ist es, Moglichkeiten zum separaten Schétzen von Zeit-
und Frequenzverschiebung zu untersuchen. Dies kann, je nach Verfahren, zu
einem deutlich geringeren Aufwand der Schitzung bei gleichzeitig langerer
Akquisitionszeit fiihren.

Der einfachste Zeitverschiebungsschitzer ergibt sich, wenn in Abb. 4.6
der DFT-Block durch eine Summation ersetzt wird. Dieses Vorgehen ist
dquivalent zu einer Auswertung von (4.48) fiir v = 0. Nachteilig hierbei ist,
daf die Giite der Zeitverschiebungsschitzung mit zunehmender Frequenz-
verschiebung des Kanals vy abnimmt [32], [98]. Das Maximum am Ausgang
des angepafsten Filters, das die korrekte Schitzung bezeichnet, ergibt sich
fir 7 = uTs = 0. Gilt ferner |b,| =1, n € Z, und z(t) = 0 Vt € R, folgt aus
(4.48) fiir dieses Maximum im Fall des nicht-frequenzselektiven Mehrwege-
kanals

Tisr(uTS)*xg(—uTsnu:O _ Tisr(())* (0 5 b5(0) (4.53)

1 S—1
— _ E hO ejQTrVOnTc
Ts
n=0

ho jve(s—1yre s (105Tc)
TS sin (7TVOT0)
I/0<<r\1/TC h_O Jrvo(S—1)T¢ M

€
TS U TC
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Mit (4.53) nimmt der Maximalwert, der die korrekte Schitzung bezeichnet,
fiir wachsendes 1y ab. Somit erhoht sich der Einfluf der Stérung, da diese
von vy unabhéngig ist.

Wie die Summationslidnge S fiir ein gegebenes vy geeignet zu wihlen
ist, ergibt sich aus folgender Uberlegung [98]. Fiir z(¢) # 0 ist am Ausgang
des angepaften Filters fiir u = 0 neben der Signalkomponente aus (4.53)
gemiR (2.51) eine additive Rauschkomponente mit der Varianz SNy /T2 zu
beriicksichtigen. Somit lautet das Signal zu Rauschverhéltnis

Iho (sin (WVOST0)>2
SNR = ole

S (4.54)

Gesucht ist der Wert fiir S, der (4.54) fiir gegebenes vy maximiert. Das heift,
es ist die Gleichung

0
”_§NR = 4.
658 R=0 (4.55)

zu 16sen. Einsetzen von (4.54) in (4.55) fithrt auf

0 sin? (700 ST¢)
S S

= 0. (4.56)

Die Auswertung von (4.56) ergibt die Gleichung

2rvo TS
2rvpTeS = tan (MTC> ) (4.57)
deren numerisch bestimmte Losung [64, S.372]
2rvoTeS ~ 2,33 (4.58)
ist. Fiir gegebenes vy = vpax sollte somit S den Wert
2.33
Stax = | ——————— 4.59
{QTVmaXTcJ ( )

nicht iiberschreiten.
Ist der durch Sy« erzielbare Korrelationsgewinn nicht grofs genug, ergibt
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sich eine geeignete Methode zur Schitzung der Zeitverschiebung durch die
Summation der Betragsquadrate mehrerer Summationen der Linge Spax-
Abb. 4.9 zeigt eine entsprechende Anordnung basierend auf der angepafsten
Filterung fiir eine Summation iiber die Betragsquadrate von vier Summati-
onsperioden der Linge Sy, .x. Die Filter x;,(kTs), i = 1,...,4, sind jeweils auf
aufeinanderfolgende Abschnitte der Linge Sy,.xTc des gesendeten Signals
angepalst.

:|J> xl(kTS)

ZBQ(kTs)

y(kTs)

:>
TTP(kTS) —
:>

:Bg(]{?Ts)

I T 11

Ee—— :134(]€T5)

Abb. 4.9 Summation iiber die Betrige von vier Summationsperioden

Eine weitere in [10] beschriebene Methode besteht darin, die Dopplerver-
schiebung im Empfangssignal mittels einer differentiellen Vorverarbeitung zu
beseitigen. Abb. 4.10 zeigt den Ansatz aus [10] in auf komplexwertige Signale
erweiterter Form. Nach der Abtastung wird das Empfangssignal zunéchst ei-
ner auf die Impulsformung angepafiten Filterung oder einer der maximal zu-
lassigen Frequenzverschiebung angepafiten Tiefpaffilterung unterzogen. Die
anschliefende multiplikative Uberlagerung des Filterausgangssignals mit ei-
ner um 7T~ verzdgerten und konjugiert komplexen Kopie dieses Signals kom-
pensiert eine konstante Frequenzverschiebung. Im rauschfreien Fall gilt mit
T's = T beispielsweise fiir kleines vy und bandbegrenzte Impulsformung

rrp(nTe) = g(nTe) ~ by gl2mvonTc, (4.60)
so daf$
bn ej27ru0nTCbz_1 e—j27r1/0(n—1)Tc — bn b:;—l ej27r1/0Tc (461)

folgt. Das Signal aus (4.61) weist nurmehr eine von n unabhingige Phasen-
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drehung auf.

Im Anschlufs an die differentielle Verarbeitung des Empfangssignals er-
folgt eine an die Codefolge

an =byby_1, n=0,....,N—1, (4.62)

angepafite Filterung (MF) mit nachfolgender Betragsquadratbildung zur Be-
seitigung des Phaseneinflusses. Maximalfolgen als Spreizcodes sind fiir solch
ein Akquisitionsverfahren von besonderem Interesse, da aufgrund der shift

and add Eigenschaft [62, S.44| durch die differentielle Vorverarbeitung die
gleiche, allerdings phasenverschobene, Maximalfolge entsteht.

ETs

rrp(t) :}Xo::> g(kTs) ﬁ%ﬂ MF B> y(kTs)

Te B ()

Abb. 4.10 Differentielle Akquisition der Zeitverschiebung

4.4 Schatzung der Frequenzverschiebung

Die Verfahren zur Schitzung der Frequenzverschiebung, die ohne ein Vor-
wissen iiber die Zeitverschiebung auskommen, beruhen auf dem Ansatz, daf
das gespreizte, mit Daten modulierte Signal nur eine endliche Anzahl M an
Phasenzustinden aufweist. Streng genommen ist diese Voraussetzung nur
fiir ideal zeitbegrenzte Impulsformung erfiillt.

Zur Vereinfachung der weiteren Betrachtungen wird die Bandbreite des
Empfangsfilters als so grof angenommen, daf die Signalkomponente des
Empfangsprozesses R(t) ungestort passieren kann. Somit folgt fiir den nicht-
frequenzselektiven Mehrwegekanal

Rrp(t) = ho X(D,t)e??™ s« grp(t) + Z(t) % grp(t)
~ ho X(D,t)e?™°! 4 Zrp(t), (4.63)

wobei hy und v als nicht zufillige Parameter zu betrachten sind. Fiir den
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Mittelwert von Rpp(t) gilt
E{Rrp(t)} = E{ho X(D,1)e/*™" + Zrp(1)} = 0. (4.64)

Fiir die M-te Potenz, M sei die Anzahl der Phasenzustinde des unge-
storten Sendesignals, von Ry p(t) folgt mit

E{Z7p(t)} =0, m=1,..., M, (4.65)
wenn Storung und Signal unkorreliert sind,
B{RYA0) = E{(h XD + Zrp(t) ]
= hy' E{XY(D,t)} e?m Mot (4.66)

Es sei angemerkt, dafs eine stochastische Modellierung des Parameters hy
auf den Mittelwert Null fithren kann [31]. Der Mittelwert Null folgt, wenn
Hy als mittelwertfreie und zur Signal- und Rauschkomponente unkorrelierte
Zufallsvariable angenommen wird.

Fiir ein rauschfreies Empfangssignal (Z(t) = 0) folgt die Autokorrelati-
onsfunktion des mit M potenzierten Empfangsprozesses zu

QPR]%P RYp (tl’ tz) =
|ho [PY E{XM (D, 1) XM*(D, tp) } el2mMrolti=t2), (4.67)

Von der vereinfachenden Annahme ausgehend, daft X*(D,#) schwach sta-
tiondr ist, so daf$

E{X"(D,t)} =konst Z0 Vt € R (4.68)
und

E{X"(D,t;)X"*(D.t2)} = pxa xn(7) (4.69)
gilt, lassen sich aus

arg E{R%;(t)} = M arg hy + 2n Myt (4.70)
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und
arg ppy gy (7) =20 MuoT (4.71)

Frequenzverschiebungsschétzer konstruieren. Die Phasen- und Frequenzschéit-
zung sind somit in erster Linie Schitzungen der Momente eines Zufallspro-
zesses [31]. Schétzer basierend auf (4.70) finden sich in [3], [19] und [27].
Ansitze, die auf (4.71) beruhen, werden beispielsweise in [28], [54, S.419ff]
und [85] diskutiert.

4.4.1 Schatzung der Phase

Das Prinzip der Phasenschitzung ist in Abb. 4.11 dargestellt [19], [95]. An
das Bilden der M-ten Potenz des Empfangsprozesses schliefst sich ein glei-
tendes Mittelwertfilter (MA) an, das den empirischen Mittelwert bestimmt.
Anschlieffend erfolgt die Berechnung des Argumentes und eine Division durch
M. Als Ergebnis resultiert eine Schitzung fiir die durch hy und vy bewirkte
Phasendrehung

p(t) = arg hg + 27vgt. (4.72)

|~

rep(RTe) D (COYEX MA - B ag () B G2 > #UT0)

Abb. 4.11 Prinzip der Phasenschéitzung

Diese Art der Phasenschitzung weist zwei inhirente Nachteile auf. Der
erste besteht in der Division durch M, die eine Mehrdeutigkeit hinsichtlich
der Phasendrehung erzeugt [3], [19]. Durch die Mehrdeutigkeit kénnen Pha-
senspriinge in der Grofenordnung von 27 /M auftreten. Dieses Problem 14ft
sich durch Praambelsymbole oder mittels eines Pilotsignals beseitigen [27].
Der zweite Nachteil betrifft die Linge des gleitenden Mittelwertfilters (MA)
in Abb. 4.11. Mit den Uberlegungen in [19] und [64, S.372] folgt, daf die
Varianz der Phasenschitzung fiir gegebenes vy, und grofses SNR minimal
wird, wenn fiir die Linge des gleitenden Mittelwertfilters gilt

(4.73)

S { 2,33 J ‘

20 M vy o
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Aus (4.73) geht hervor, dak die maximale Summationslinge im Vergleich zu
(4.59) zusatzlich durch den Faktor M verkiirzt wird. Der durch die Sum-
mation erzielte Prozefigewinn verringert sich daher deutlich und die Schétz-
fehlervarianz nimmt zu. Eine Akquisition der Frequenzverschiebung mittels
des in Abb. 4.11 gezeigten Phasenschétzers ist demnach nur fiir kleines vy, 1«
sinnvoll.

4.4.2 ML-Schatzer der Frequenzverschiebung

Von den Frequenzverschiebungsschétzern sei an dieser Stelle nur der Maxi-
mum-Likelihood-Schétzer [28]

S—1
v(r) = arg max Z P (kT )e 12 Mrkic (4.74)

VE[_VmaX7Vmax] k—O

angegeben. Weitere Schitzer der Frequenzverschiebung, die auf einer Schiit-
zung der Autokorrelationsfunktion aufbauen, finden sich in [28], [54, S.419f1f]
und [85].

4.5 Zusammenfassung

Als erstes wird der Maximum-Likelihood-Schétzer fiir den Fall des nicht-
frequenzselektiven Mehrwegekanals hergeleitet. Die resultierende Struktur
zur Bestimmung der Schétzwerte von Zeit- und Frequenzverschiebung er-
weist sich als grundlegend fiir alle weiteren Schétzer. In einem zweiten Schritt
erfolgt die Erweiterung des Maximum-Likelihood-Schétzers auf den Fall des
frequenzselektiven Mehrwegekanals. In zwei Sonderféllen ist es moglich, den
fiir den frequenzselektiven Mehrwegekanal resultierenden Schitzer zu ver-
einfachen.

Es 1a#t sich zeigen, daf mittels der signalangepaften Filterung die ML-
Schéitzung der Zeitverschiebung in geeigneter Weise angenédhert wird. Auf-
bauend auf den zwei angegebenen Sonderfillen zur ML-Schéitzung folgen
mittels der angepafsten Filterung im Hinblick auf eine Implementierung ge-
eignete Anséitze zum Schiitzen von Zeit- und Frequenzverschiebung.

Abschliefiend werden Methoden fiir das voneinander unabhéngige Schét-
zen von Zeit- und Frequenzverschiebung diskutiert. Wihrend die Ansétze
zur alleinigen Schétzung der Frequenzverschiebung auf einer Vereinfachung
des ML-Schétzers aufbauen, erfordert die alleinige Schétzung der Frequenz-
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verschiebung zunéchst die Bearbeitung des Empfangssignals mit einer Nicht-
linearitit und hat somit ein anderes Vorgehen zur Folge.



5 Akquisitionsverfahren

Der Schwerpunkt der Betrachtungen dieses Kapitels liegt auf der Analy-
se der Maximum-Likelihood-Anfangssynchronisation. Die Analyse eines sol-
chen Verfahrens ist in der entsprechenden Literatur bislang nicht eingehend
erfolgt. Als Kriterien fiir die Bewertung des Akquisitionsverhaltens werden
die mittlere Akquisitionszeit und die Varianz der Akquisitionszeit verwen-
det. Basierend auf diesen beiden Grofen erfolgt ein Vergleich der Maximum-
Likelihood-Akquisition mit der konventionellen Schwellwertakquisition. So-
wohl der AWGN-Kanal als auch der nicht-frequenzselektive Mehrwegekanal
erlauben eine analytische Betrachtung. Beziiglich der analytischen Ergebnis-
se erfolgt stets eine simulative Verifikation.

Es wird ferner aufgezeigt, wie sich die Akquisition im Falle eines frequenz-
selektiven Mehrwegekanals mittels der in Kapitel 4 abgeleiteten Verfahren
verbessern liaft. Des weiteren wird untersucht, inwieweit eine Akquisition von
Zeit- und Frequenzverschiebung unabhingig von der jeweils anderen Grofe
mittels der in 4.3 und 4.4 angegebenen Verfahren durchfiihrbar ist. Den
genannten Untersuchungen vorangestellt sind Ausfiihrungen zur Ambiguity-
Funktion, die fiir alle weiteren Betrachtungen von Bedeutung sind.

5.1 Ambiguity-Funktion

Wie in 4.2 gezeigt, ist die angepafte Filterung fiir die Schitzung von Zeit-
und Frequenzverschiebung von grofter Bedeutung. Fiir einen Kanal, der nur
eine Zeit- und Frequenzverschiebung des Empfangssignals verursacht, er-
gibt sich am Ausgang eines angepafiten Filters im Idealfall stets der Wert
Null, wenn das Empfangssignal und die Kopie des Sendemgnals in Form der
Koeffizienten des Filters nicht iibereinstimmen. Bei Ubereinstimmung folgt
ein Wert ungleich Null. Die von [93] eingefithrte Ambiguity-Funktion [89,
S.279] beschreibt die Abweichung vom Idealfall in Form des Signalverlaufs
am Ausgang des angepafsten Filters in Abhéingigkeit von 7 und v. Eine Fil-
terbank, die das Empfangssignal fiir alle Zeit- und Frequenzverschiebungen
untersucht, berechnet daher die Ambiguity-Funktion. Die in Abb. 4.6 gezeig-
te Struktur stellt eine Ndherung einer solchen Filterbank dar. Im Falle einer
additiven Gaufschen Stérung durch den Ubertragungskanal beschreibt die
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Ambiguity-Funktion den Signalanteil am Ausgang einer derartigen Filter-
bank.

Ihren Ursprung hat die Ambiguity-Funktion in der Radartechnik [62]. In
der Radartechnik besteht stets das Bestreben, eine mdoglichst hohe zeitliche
Auflésung zur Entfernungsmessung und eine moglichst hohe Auflésung der
Frequenz zur Geschwindigkeitsmessung zu erzielen. Die Ambiguity-Funktion
gibt die Unschérfe, die Ambiguitét, eines Signals in Zeit und Frequenz an
und erlaubt daher eine Bewertung, ob eine Signalform fiir eine Radaran-
wendung geeignet ist. DSSS-Systeme weisen, wenn auch mit anderer Ziel-
richtung, das gleiche Funktionsprinzip wie Pulskompressionsradare auf. Der
Begriff der Ambiguity-Funktion ist nur mit nicht mit Daten modulierten Si-
gnalen verkniipft. Fiir die Ambiguity-Funktion ldft sich mit [62], [98] und
den Signalmodellen aus (2.6) und (2.11) schreiben

A(r,v) = 2(7) * (xg(—T)eﬂT””) . (5.1)
Durch Umformen von (5.1) folgt mit (2.5) und (2.9)

A(r,v) = g(r) % 0(1) = ((¢7(=7) * b(=T)) *77)
= g(7) % (g (=) < b(r) « (B5(=7) ™)
= Ayy(1,v) % Apgp(T, 1), (5.2)
Wie aus (5.2) zu ersehen ist, lift sich die Ambiguity-Funktion als Faltung
zweier Ambiguity-Funktionen A, (7,v) und Ay (7, v) beziiglich der Zeit-

verschiebung 7 darstellen. Die Funktion A,,(7,v) beschreibt die Zeit- und
Frequenzunschirfe der Impulsformung und A, (7, ) die des Spreizcodes.

Agy(7, v) lafst sich sowohl fiir band- als auch zeitbegrenzte Impulsformung
analytisch berechnen. Aus der Beziehung

Ay (rov) = / g (1)g(t + T)e 2 df

— 0

_ /OO GH(NYG(S + v)el2mm+0) g (5.3)
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Abb. 5.1 |A,,(7,v)| fiir ideal zeitbegrenzte Impulsformung geméf (5.4)

folgt fiir zeitbegrenzte Impulsformung mit (2.1)

ejﬂur

Agylrv) = sin(mv (Te — |7])) -rect(i) (5.4)

TUVic

und fiir bandbegrenzte Impulsformung mit (2.2)

ejﬂur

5 sin(77 (B — |v|)) -rect(%). (5.5)

Agylrv) =

e

Abb. 5.1 zeigt den Betrag von A, (7, v) fiir zeitbegrenzte und Abb. 5.2 fiir
bandbegrenzte Impulsformung. Zusétzlich sind jeweils die Projektionen der
Hohenlinien fiir |Ay,(7, v)| = 0,5 und |A,,(7, v)| = 0,9 eingezeichnet.

Da b(t) und bs(t) Impulskimme sind (siehe (2.5) und (2.9)), ergeben sich
fiir Apgp(7, ) nur Werte ungleich Null fiir 7 = uTe, u € Z. Fiir Ay p(7, V)
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Abb. 5.2 |A,,(7,v)| fiir ideal bandbegrenzte Impulsformung geméf (5.5)

gilt [62, S.171]

oo S—1

Apsp(Tov) = Y Y b by PO (T — uTc). (5.6)

u=—o0 n=0

Da b,, n € Z, periodisch mit der Periode N ist, ist (5.6) ebenfalls peri-
odisch in 7 mit der Periode N7T¢. Es geniigt daher, den Verlauf von (5.6)
fiir w € {0,..., N — 1} zu betrachten. Hinsichtlich der Akquisition von Zeit-
und Frequenzverschiebung sind das betragsgréfite Nebenmaximum und das
globale Maximum des Ausdrucks

S—1
§ : b:; bn—l—u e—]27r1/nTc

n=0

fiir u € {0,..., N — 1} von Bedeutung. Allgemein auswerten lafit sich dieser
Term nur fiir w =i+ N,i € Z, wenn |b, | = konst, n =0, ..., N — 1, gilt. Fiir
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|6, | = 1 folgt analog zu (4.53)

S—1 . ST
* —127vnTlc _ —gmvTc(S—1 sin Y C
b, by e 2 —_—
n — .
" sinmvTo
n=0

V<<,1\N,/TC —imvTe(5-1) sinTtvSTe (5.7)
vl e

Fiir v = 0 ergibt sich das globale Maximum. Fiir das betragsgrofste Ne-
benmaximum fiir v € {1,..., N — 1} ist es moglich, eine obere Schranke
anzugeben. Die Hohe des betragsgrofsten Nebenmaximums ist fiir die Ak-
quisition wichtig, da mit zunehmender Grofe bei einer gestérten Ubertra-
gung die Wahrscheinlichkeit einer Verwechslung mit dem globalen Maximum
zunimmt.

Mit der Schreibweise ay n, = b} bpq0, 7 =0,...,5 — 1, folgt

S—1 S—1

* —27vnTe _ —327vnT
E by bpage’ ¢ = E aype o, (5.8)
n=0 n=0

Die Funktion ¢, 4, (mT¢) sei nun die aperiodische Autokorrelationsfunktion
der Folge ay n, n=0,...,5 =1,

S—1
Q‘Dauau(mTC) = Z Ay .n az7n+m . (59)

n=0

Fiir das Betragsquadrat von (5.8) gilt fiir v € {1,..., N — 1} mit (5.9) und
62, S.18, (2.15)]

S—1 ' S5—1 '
Z Cum e—]27r1/nTc — Z @auau(mTC)e_]2mjmTc
n=0 m=—(5-1)
S—1
< Z |Paya. (mTc)
m=—(S—1)
S—1
= 2 Z |99auau(mTC)| + S. (510)

m=1
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Mit der Definition des Meritfaktors [46]

2 2
Pauau(0) S
MF, = S—1 2 = S—1 2 (5.11)
23 =1 |Paua (mTe)| 23 =1 Paga,(mTe)|
und der Schwarzschen Ungleichung [37, S.108] folgt (5.10) weiter zu
S—1 S—1
22 [Pa,a (mTc)[+5 < 2V5 -1 Z|@auau(mTC)|2+S
m=1 m=1
2(5 -1)
= 5 — +1 5.12
S, (5.12)
so dafs sich fiir v € {1,..., N — 1} schreiben lift
S—1
» 2(5 -1)
I 14— 1
nz:% Ay € <VSy|1+ MF, (5.13)

Die Normierung von (5.13) auf das globale Maximum A, ,(0,0) = S ergibt

S—1
Z Uy e—jQTrVnTc
e 1 2(5 —1)
< 1+ ———. 5.14
Absb(0,0) - \/§ MFU ( )

Aus (5.14) folgt nun, dak sich das betragsgrofte Nebenmaximum mit
dem kleinsten Meritfaktor

MF iy = min MF, (5.15)
weq{l,....,N—1}

eingrenzen laft. Nachteilig ist, daf sich fiir jede Zeitverschiebung uT¢, v =
1,..., N — 1, eine neue Sequenz a,,, n = 0,...,5 — 1, und damit ein neuer
Meritfaktor ergibt. Eine geeignete Abschéitzung des betragsgrofiten Neben-
maximums ergibt sich, wenn MF, einen konstanten Wert annimmt. Soweit
nicht anders vermerkt, wird fiir die weitere Betrachtung von (5.14) davon
ausgegangen, daf die Summationslinge S gleich der Liange N der verwende-
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ten Spreizfolge ist. Sehr gute Meritfaktoren endlicher bipolarer Folgen liegen
bei 10 [62, S.117]. Fiir lingere Sequenzen werden jedoch nurmehr kleinere
Werte erreicht. Der asymptotisch beste Meritfaktor bipolarer Folgen geht
fiir N — oo gegen 6 [46]. Fiir beliebige Maximalfolgen betragt der asym-
ptotische Meritfaktor 3 [46]. Dies ist insofern von Bedeutung, da fiir eine
Maximalfolge mit der shift and add Eigenschaft dieser Folgen [62, S.44]| fiir
Qypn,n =0,..,5=1,mit S = N die gleiche jedoch verschobene Maximalfolge
resultiert.

1 T T T

—— rechte Seite

0,8 von (5.14), |
k MF, =3

0,6
0,4

© \\\\
0,2

0 50 100 150 200 250
N

Abb. 5.3 Rechte Seite von (5.14) fiir S = N

Fiir groferes N ergibt sich mit MF, = 3 eine geeignete Abschéitzung
fiir das betragsgrofte Nebenmaximum fiir v € {1,..., N — 1}, wenn Maxi-
malfolgen Verwendung finden. Abb. 5.3 zeigt den Verlauf der rechten Seite
von (5.14) fiir MF, = 3. Die eingezeichneten Punkte sind die Betrige der
grofsten Nebenmaxima fiir Maximalfolgen verschiedener Lénge. Die zugeho-
rigen Generatorpolynome lauten in oktaler Darstellung 7,13,23,45,103,211.!
Aus Abb. 5.3 folgt, dak (5.14) die Grobenordnung des betragsgrofiten Ne-
benmaximums fiir kleine und mittlere N und v € {1,...,N — 1} sehr gut
wiedergibt. Wéhrend bei bipolaren Folgen je nach Folgentyp der Meritfak-
tor fiir wachsendes N gegen einen Grenzwert oder gegen Null geht [46], ist fiir
komplexwertige Folgen eine Verbesserung des Meritfaktors proportional zu

145 entspricht beispielsweise in bindrer Darstellung 100 101 und somit dem Generator-
polynom g(z) = 2° + 2% + 1
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VN zu beobachten [62, S.132]. Fiir N — oo wird das Verhiltnis des betrags-
grofsten Nebenmaximums zum Hauptmaximum jedoch nicht Null, da mit
(5.7) unabhingig von der Folge fiir v = 0 und 7vST¢ = 1,57 mindestens ein
Verhiltnis des betragsgrofiten Nebenmaximums zum Hauptmaximum von
1/(1,57) = 0,21 folgt.

Entscheidend aus Sicht der Akquisition ist selbstverstindlich, ob das ent-
sprechend betragsgréfite Nebenmaximum im Bereich der Unsicherheitsregi-
on liegt. Zudem ist zu beriicksichtigen, dafs Nebenmaxima, die bei h6heren
Frequenzverschiebungen liegen, nach (5.2) eine zusitzliche Dampfung durch
Agy(7,v) erfahren.

Ob ein Spreizcode hinsichtlich der Akquisition geeignet ist, ist somit
durch den Verlauf der Ambiguity-Funktion im Bereich der Unsicherheits-
region bestimmt, fiir den

Ve [_Vmaxvymax]v
T €[0,NT¢)

gilt. Von Interesse ist in diesem Zusammenhang die Breite der Unsicher-
heitsregion in Frequenzverschiebungsrichtung, da hinsichtlich der Zeitver-
schiebung in DSSS-Systemen normalerweise keine Einschrinkung erfolgen
kann. Da die Breite in Frequenzverschiebungsrichtung vom System abhéngt,
ist keine allgemeine Aussage iiber die Eignung bestimmter Codes mdoglich.

Abschlieffend sei eine Nédherung fiir die komplette Ambiguity-Funktion
angegeben. Fiir grofies S und einen geeignet gewéhlten Spreizcode folgt mit
(5.7) und der Annahme, daf (5.8) fiir u # iNT¢, i € Z, stets niherungsweise
Null ist,

o.@]

Ap (T, v) & Z €

1=—00

: i T
—]TFVTC(S—l)%5(T — iNTe), (5.16)

sin v

so daf fiir die gesamte Ambiguity-Funktion gilt

o.@]

iy _psinmvSTe ,
A(T, V) ~ i_z_:ooe jmvTe(S I)WAQQ(T — ZNTc, V). (517)

Abb. 5.4 und Abb. 5.5 zeigen den Betrag der rechten Seite von (5.17) fiir
zeitbegrenzte und bandbegrenzte Impulsformung, S = 10, B = 1/T¢ und
S &« N. Im Gegensatz zu der fiir ideal bandbegrenzte Impulsformung re-
sultierenden Ambiguity-Funktion, die in Zeit- und Frequenzverschiebungs-
richtung Nebenmaxima aufweist, besitzt die ideale Ambiguity-Funktion der
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S =10

v/B

Abb. 5.4 |A(r,v)| fiir ideal zeitbegrenzte Impulsformung geméif (5.17)

zeitbegrenzten Impulsformung nur Nebenmaxima in Richtung der Frequenz-
verschiebung.

5.2 Prinzipielle Akquisitionsmethoden

Wie bereits in 3.4 ausgefiihrt, ist die Akquisition als beendet anzusehen,
wenn im Augenblick des Umschaltens auf das Tracking die Anfangsschitzung
von Zeit- und Frequenzverschiebung im Regelbereich der Trackingregelung
liegt. Unabhéngig davon, ob Zeit- und Frequenzverschiebung getrennt oder
gemeinsam geschiitzt werden, lassen sich zwei prinzipielle Akquisitionsver-
fahren unterscheiden. Beide Verfahren beruhen auf einer Auswertung der Un-
sicherheitsregion in diskreten Schritten. Dies liegt, wie in 4.1.1 beschrieben,
daran, dafl sich kein expliziter Schétzer fiir 7 und v angeben lift. Durch die
Diskretisierung der Unsicherheitsregion wandelt sich die Schitzung in eine
Detektion. Aus diesem Grund ist in Verbindung mit der Anfangssynchroni-
sation von Detektionsverfahren und nicht von Schéitzverfahren die Rede. Der
Ubergang zwischen Detektion und Schiitzung ist jedoch fliekend, da durch
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Abb. 5.5 |A(r,v)| fiir ideal bandbegrenzte Impulsformung geméif (5.17)

eine Verfeinerung der Auflésung der Unsicherheitsregion ein Schitzer von
Zeit- und Frequenzverschiebung zunehmend genauer durch den entsprechen-
den Detektor angenédhert wird.

Das klassische Akquisitionsverfahren, die Schwellwertdetektion [69], [80],
beruht darauf, die Unsicherheitsregion solange schrittweise zu untersuchen,
bis das Ergebnis dieser Untersuchung einen vorgegebenen Schwellwert iiber-
schreitet. Uberschreitet kein Wert die Schwelle, beginnt die Suche von neuem.
Die zweite Methode leitet sich direkt aus den Ansétzen zur ML-Schitzung
aus 4.1 ab und wird daher als ML-Detektion bezeichnet. Das Prinzip be-
steht darin, nach einem schrittweisen Durchlauf durch die Unsicherheitsre-
gion aus der Zeit- und Frequenzverschiebungskombination, die den gréfsten
Wert ergibt, die Startwerte fiir das Tracking zu bestimmen. Tab. 5.1 zeigt
eine Gegeniiberstellung der beiden Ansétze.

Nach der Detektion der Zeit- und Frequenzverschiebung ist das weitere
Vorgehen fiir beide Methoden gleich. Sind Zeit- und Frequenzverschiebung
hinreichend gut bestimmt, ist die Akquisition beendet. Ist sie falsch, benotigt
die Erkennung dieser Tatsache eine gewisse Zeit. Ist die falsche Entscheidung
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| ML-Detektion | Schwellwertdetektion |

Auswertung der gesamten Unsi- | Schrittweise Auswertung der Un-
cherheitsregion und Auswahl des | sicherheitsregion; bei Uberschrei-
Maximums ten einer Schwelle erfolgt die Ak-
quisitionsdetektion

Bei Falschalarm, erneuter Beginn der Akquisition;
bei korrekter Detektion Ubergang zum Tracking
Abbruch, wenn nur Falschalarme auftreten

Tab. 5.1 Gegeniiberstellung der Akquisitionsverfahren

erkannt, erfolgt eine erneute Bestimmung der Anfangsschiatzung. Ergibt sich
innerhalb einer vorgegebenen Zeit keine korrekte Detektion, ist davon auszu-
gehen, daf kein Empfang moglich ist und es erfolgt der Abbruch der Akqui-
sition. Ob die Akquisition erfolgreich war, 1ifst sich daraus ersehen, ob sich
das Signal tracken léfst oder nicht. Detektoren, die eine entsprechende Aus-
sage ermoglichen, finden sich in [64, S.405ff]. Weitere Akquisitionsverfahren
ergeben sich durch die Verwendung von Sequentialtests, wie beispielsweise
die multiple dwell Verfahren [69], sollen hier aber nicht weiter betrachtet
werden.

Das Untersuchen der Unsicherheitsregion erfolgt fiir die ML- und die
Schwellwertdetektion anhand der in Kapitel 4 entwickelten Methoden. Alle
Ansitze bauen auf der Auswertung von Innenprodukten der Form (siehe
4.1)

y = (|E(v)x(7 +1T5)) (5.18)

auf, deren Auswertung sich mittels angepafster Filter geeignet implementie-
ren lift (siehe 4.2).

Da die Auswertung der Unsicherheitsregion fiir beide Detektoren in der
gleichen Art und Weise erfolgt, ergeben sich hinsichtlich einer Implementie-
rung nur geringfiigige Unterschiede. Im Gegensatz zum Schwellwertdetektor,
der mit nur einem lesbaren Speicher fiir den Schwellwert auskommt, ben6tigt
der ML-Detektor zwei les- und beschreibbare Speicher. Diese zwei Speicher
sind notwendig, um wéahrend eines Durchlaufs durch die Unsicherheitsregi-
on stindig Position und Betrag der vorlaufig betragsgrofiten Auswertung
festzuhalten.

Die Betrachtungen zur mittleren Akquisitionszeit lassen sich mit einer
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Normierung der Innenprodukte aus (5.18) auf
(x(0)[x(0)) = =(7) x 25(—7)| _, = 5/Ts. S=|KTs/Tc]. (5.19)

deutlich kompakter darstellen (zur Berechnung von (5.19) siehe (3.5)). Fiir
den im folgenden wichtigen Fall 7 = v = [ = 0 gilt mit r = x(0) 4+ z und mit
der Normierung aus (5.19) fiir (5.18)

= 1 2 {elx(0). (5.20)

Bei T's(Z|x(0)) handelt es sich um eine mittelwertfreie komplexwertige Gaufs-
sche Zufallsvariable mit der Varianz (vgl. (3.16))

Var{Ts(Z|x(0))} = SNp. (5.21)
Die Normierung auf S/Ts ergibt so eine Zufallsvariable mit der Varianz

Ts N1
Var{ggmo»} R (5.22)

wobei SNR das Signal-zu-Rauschverhéltnis aus (2.52) ist. Mit der Normie-
rung geht der Parameter S in das Signal-zu-Rauschverhiltnis ein, was zu
einer Parameterreduktion und damit einfacheren Darstellung fiihrt.

5.3 Allgemeine Berechnung der mittleren Ak-
quisitionszeit

Wie in 3.3 gezeigt wurde, nimmt der Einflufs des Schitzfehlers der Anfangs-
schitzung auf das Trackingverhalten mit zunehmendem SNR rasch ab. Da
der Anfangsschitzfehler einer Schétzung, die das Tracken des Signals er-
moglicht, fiir die Bewertung eines Verfahrens von untergeordneter Bedeu-
tung ist, verbleibt als Bewertungskriterium die mittlere Akquisitionszeit
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E{Tsxq}. Ein weiteres Bewertungskriterium ist die Varianz der Akquisi-
tionszeit Var{Tsxq}. Die Verwendung der Crameér-Rao Grenze [64, S.55] ist
nicht sinnvoll, da die Varianz der Anfangsschitzung von Zeit- und Frequenz-
verschiebung im Vergleich zur Schitzfehlervarianz wihrend des Trackings
deutlich grofer ist, aber allenfalls wihrend des Trackings die Crameér-Rao
Grenze erreicht wird. Daher ist die Crameér-Rao Grenze vor allem ein Krite-
rium zur Bewertung von Trackingverfahren (vgl. hierzu [64, S.325]).

Vmax

Yy

L I I B B B B B B B E B B B R |
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.

)
| s S Ay |

—Vmax

Abb. 5.6 Diskretisierte Unsicherheitsregion

E{Tsxq} und Var{T 4k} hingen von der Detektionswahrscheinlichkeit
und Falschalarmwahrscheinlichkeit, der Grofe der Unsicherheitsregion und
der Zeit, die zur Erkennung eines Detektionsfehlers notwendig ist, ab. Die
theoretischen Betrachtungen zur Akquisitionszeit basieren auf zwei wesentli-
chen Voraussetzungen. Die erste besteht darin, daf die Unsicherheitsregion in
diskreten Schritten ausgewertet wird, und die zweite, daf simtliche Auswer-
tungen voneinander stochastisch unabhéngig sind. Die Diskretisierung der
Unsicherheitsregion kommt einer Aufteilung der Unsicherheitsregion in Qua-
drate gleich. Der Mittelpunkt eines jeden Quadrates entspricht dem Punkt,
an dem die Auswertung der Unsicherheitsregion erfolgt. Die Quadrate las-
sen sich unterteilen in solche, die einer zulédssigen Schitzung entsprechen und
solche, bei denen dies nicht der Fall ist. Abb. 5.6 zeigt ein Beispiel fiir nur
ein zuléssiges Quadrat.
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5.3.1 Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeiten

Die Begriffe Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeit haben fiir den
ML- und den Schwellwertdetektor unterschiedliche Bedeutungen. Im Fall
des ML-Detektors geben diese beiden Groéfsen an, mit welcher Wahrschein-
lichkeit nach einem kompletten Durchgang durch die Unsicherheitsregion ein
richtiges Quadrat beziehungsweise ein falsches ausgewihlt wird.

Im Fall des Schwellwertdetektors beziehen sich diese beiden Grofien auf
die Auswertung eines Quadrates. Die Detektionswahrscheinlichkeit gibt an,
mit welcher Wahrscheinlichkeit ein richtiges Quadrat als solches erkannt
wird. Die Falschalarmwahrscheinlichkeit gibt an, mit welcher Wahrschein-
lichkeit nach der Auswertung eines Quadrates, das nicht einer zulissigen
Zeit- und Frequenzverschiebung entspricht, eine falsche Entscheidung getrof-
fen wird. Um zwischen ML- und Schwellwertdetektor deutlich zu trennen,
sind die Detektions- beziehungsweise Falschalarmwahrscheinlichkeiten des
ML-Detektors mit Pp und Pp und die des Schwellwertdetektors mit Pp g
und Pr g bezeichnet.

Wenn es nur ein zuléssiges Quadrat gibt und fi(x) die Dichtefunktion ist,
welche die Auswertung des korrekten Quadrates beschreibt, und fo(x) fiir
ein nicht zulissiges Quadrat resultiert, dann folgt, stochastisch unabhingige
Auswertungen der Quadrate vorausgesetzt, die Detektionswahrscheinlichkeit
des ML-Detektors zu [40], [102]

Py = /O i) ( /O " folw) dy) S (5.23)

wobei C' die Anzahl aller Quadrate ist. Die unteren Integrationsgrenzen in
(5.23) sind gleich Null, da gemaf 4.1 die Auswertung eines Quadrates stets
mit der Bildung eines Betragsquadrates verbunden ist. (5.23) entspricht der
Symbolfehlerwahrscheinlichkeit bei nicht-koh&renter Demodulation orthogo-
naler Signale [73, S.311]|. Die Falschalarmrate des ML-Detektors folgt zu
Pr=1- Pp.

Die Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeit fiir den Schwellwert-
detektor lauten [69, S.245]

PDﬁ = /ﬁOO fl(:B) dx (524)
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und

5.3.2 Mittlere Akquisitionszeit des ML-Detektors

Die mittlere Akquisitionszeit und die Varianz der Akquisitionszeit des ML-
Detektors berechnen sich wie folgt. Benotigt der ML-Detektor ¢ Durchliufe
durch die aus C' Quadraten bestehende Unsicherheitsregion, bis ein zuléssiges
Quadrat erkannt wird, so ist die Zeit

TAKQO =7-C- Td (526)
zur Auswertung der Quadrate der Unsicherheitsregion bis zur korrekten De-
tektion erforderlich. 74 ist die zur Auswertung eines Quadrates notwendige

Zeitdauer. Bis zur Detektion im iten Durchlauf durch die Unsicherheitsregi-
on kommt es zu ¢ — 1 Falschentscheidungen, deren Erkennung die Zeitdauer

Takg, =(i—1)-A-7q (5.27)

in Anspruch nimmt. A gibt an, wieviele Intervalle der Linge 74 die Erken-
nung einer Falschentscheidung erfordert. Die gesamte Akquisitionszeit T'4 k¢
ist gleich der Summe aus Th kg, und Thx g,

Takg =Taxqg, + Taxg, = (i-C+(i—1)A)7a. (5.28)

Da fiir den Maximum-Likelihood-Detektor Pr = 1 — Pp gilt, folgt die Wahr-
scheinlichkeit einer korrekten Entscheidung im iten Durchgang zu

P(i)= PpPit =Pp(1—Pp)' ", (5.29)

Die mittlere Akquisitionszeit ergibt sich mit (5.28) und (5.29) zu
E{TAKQ} = ZTAAQP Z C-|— Z—l)A)TdPD (1—PD)i_1
=1

-~ Ta. (5.30)
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In gleicher Weise lifit sich fiir die Varianz schreiben

Var{Tarxql = E{Tiko} — (E{Taxo})’

=Y (Cri+(i—-1)A)7iPp(1-Pp)"

=1

_(C€+AQ-Pp) 272
Py d

(C+A4)°(1-Pp) ,
P2 Td'
D

(5.31)

Die Ergebnisse aus (5.30) und (5.31) ergeben sich mit den in [80, S.771{]
angegebenen Beziehungen

o.@]

) i 1
> iPp(1—Pp) ' = B (5.32)
i=1 D
und
> : 2 1
2Pp(1—Pp)~' = = — —. (5.33)
2 PP

Alternativ lassen sich (5.30) und (5.31) auch iiber die in Abb. 5.7 ge-
zeigte absorbierende Markov-Kette (siche Anhang A) bestimmen. sq ist der
Ausgangszustand, s; entspricht einer Fehlentscheidung und s, ist der absor-
bierende Endzustand der gelungenen Detektion. Es ist jedoch zu beachten,
dafs den Zustdnden sy und s; unterschiedliche Zeitdauern zugrunde liegen.
FEine geeignete Beriicksichtigung unterschiedlicher Zeitdauern in Verbindung
mit Markov-Ketten findet sich in [69, S.2571f].
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1—-FPp e
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Abb. 5.7 Markov-Kette zur ML-Akquisition

5.3.3 Mittlere Akquisitionszeit des Schwellwertdetek-
tors

Fiir die mittlere Akquisitionszeit E{T4x¢} und die Varianz der Akquisiti-
onszeit Var{T 4 q} des Schwellwertdetektors gilt [69, S.227], [80]

24 (2—-P C—-—1((14+ AP
E{Taxq} = ( D’ﬁ)Q(PD ; A F’B)Td (5.34)

und [69, S.229]

c2—1 (C=1)7° (C-1)
VaI'{TA](Q} = ( 12 — PDﬁ + P%ﬁ
1—-P
+—— 22 (20 =14 2(C = 1)APg )
PDﬁ
2 — PDﬁ 2 2 2

Es sei angemerkt, daf in (5.34) und (5.35) die Zeitdauern, die zur Annahme
beziehungsweise Ablehnung der Hypothesen “korrekte, bzw. nicht korrekte
Zeit- und Frequenzverschiebung” notwendig sind, als gleich lang angesetzt
sind. Dies entspricht dem einfachsten Fall eines Schwellwertdetektors und
trifft insbesondere fiir Implementierungen mittels angepafter Filter zu.
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5.3.4 Asymptotisches Verhalten der mittleren Akquisi-
tionszeiten

Fiir ein groftes Signal-zu-Rauschverhéltnis gilt fiir die Detektionswahrschein-
lichkeiten Pp = Pp s = 1 und fiir die Falschalarmwahrscheinlichkeiten
Pp = Ppz =0, so daf aus (5.30) fiir den ML-Detektor

SN%IEOO E{TAKQ} = CTd (536)

und aus (5.34) fiir den Schwellwertdetektor

C+1
lim E{TAKQ}: +

SNR 00 5 4 (5.37)

folgt. Diese Ergebnisse sind sofort einsichtig. Da der ML-Detektor stets
die gesamte Unsicherheitsregion untersucht, benotigt er mindestens die Zeit
C'7; zum Auffinden des richtigen Quadrates. Treten alle Zeitverschiebungen
gleichwahrscheinlich auf, schneidet der Schwellwertdetektor giinstiger ab, da
er im Mittel bereits nach (C' + 1)/2 Schritten das zulissige Quadrat findet.

Ist das Signal-zu-Rauschverhéltnis sehr klein, gilt fiir die Detektionswahr-
scheinlichkeit des ML-Detektors Pp = 1/C', da das Rauschen die Signalkom-
ponente iiberdeckt und jede Zelle mit der gleichen Wahrscheinlichkeit den
groften Wert annimmt. Fiir die mittlere Akquisitionszeit folgt mit (5.30) fiir
C' = A und SNR = S/N,

Sl\%iRHim E{TAKQ} = (202 - C) Td- (538)

Die Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeiten des Schwellwertdetek-
tors gehen fiir sehr kleines Signal-zu-Rauschverhéltnis gegen eins, so daf fiir
die mittlere Akquisitionszeit mit C' = A aus (5.34)

C? +1
i E{Tirko} =
SNIRHim { Al Q} 2

Ta (5.39)

folgt.

In seinem asymptotischen Verhalten schneidet der Schwellwertdetektor
sowohl fiir kleines als auch grofies SNR besser ab. Ziel ist es nun, das nicht
asymptotische Verhalten der mittleren Akquisitionszeit von ML- und Schwell-
wertdetektion fiir unterschiedliche Ausbreitungssituationen zu untersuchen
und zu vergleichen.
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5.4 Gemeinsame Akquisition von Zeit- und Fre-
quenzverschiebung

In diesem Abschnitt wird das Akquisitionsverhalten fiir die gemeinsame Ak-
quisition untersucht, das heifst, die Akquisition von Zeit- und Frequenzver-
schiebung erfolgt stets in Abhéingigkeit voneinander. Das Gegenstiick hierzu
ist die getrennte Akquisition, die eine Bestimmung der einen Grofe ohne
Beriicksichtigung der anderen zuléft. Die Grundlage der gemeinsamen Ak-
quisition bilden die in 4.1 und 4.2 abgeleiteten Verfahren fiir die Zeit- und
Frequenzverschiebungsschéitzung.

Ausgangspunkt der Betrachtungen sind die allgemeinen Ansitze zur Be-
rechnung der mittleren Akquisitionszeit aus (5.30) und (5.34). Die fiir die
Berechnung der Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeiten notwendi-
gen Dichten fi(z) und fo(x) (siehe (5.23), (5.24) und (5.25)) ergeben sich
aus der Art der Kanalmodellierung. Sowohl fiir den AWGN-Kanal als auch
fiir den nicht-frequenzselektiven Mehrwegekanal gelingt eine Berechnung der
mittleren Akquisitionszeit. Der Fall des frequenzselektiven Mehrwegekanals
1465t sich dagegen nur simulativ untersuchen.

5.4.1 AWGN-Kanal

Fiir h = hg ikt sich der Ubertragungskanal als AWGN-Kanal oder als nicht-
frequenzselektiver Mehrwegekanal modellieren. Fiir den AWGN-Kanal gilt
|ho| = 1 und arg{hg } = ¢o, wahrend fiir den frequenzselektiven Mehrwege-

kanal hy die Realisierung einer komplexwertigen Gaufsschen Zufallsvariablen
Hy ist (vgl. 2.2.2).

Auswertung der Quadrate der Unsicherheitsregion

Den Uberlegungen zur mittleren Akquisitionszeit in 5.3 lag die Vorausset-
zung zugrunde, daf die Auswertungen der einzelnen Quadrate der Unsicher-
heitsregion stochastisch unabhiingig sind. Ausgehend von der in (5.17) an-
gegebenen Nédherung fiir die Ambiguity-Funktion - die Ambiguity-Funktion
ist als Représentant der Signalkomponente am Ausgang eines angepaften
Filters zu betrachten - ist diese Voraussetzung fiir eine Diskretisierung der
Unsicherheitsregion mit

T = ule, u=0,....N—1, (5.40)

po= U = —Umaxs ++-» Umax (5.41)

STe’
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erfiillt, wenn die Laufzeit 7 und die Frequenzverschiebung 1y des Kanals
ein Vielfaches von T beziehungsweise 1/(ST¢) betragen. Dieser Zusam-
menhang gilt sowohl fiir bandbegrenzte als auch fiir zeitbegrenzte Impulsfor-
mung. In diesem Fall entspricht genau ein Quadrat der Unsicherheitsregion
einer korrekten Detektion, sofern fiir die Regelbereiche der Trackingregelung

Tc
+ max — :I:_v
i 2
£ max = ! (5.42)
B T '

gilt.

Im storungsfreien Fall ergibt die Auswertung des korrekten Quadrates
unter Beriicksichtigung der in 5.2 eingefiihrten Normierung den Wert 1 (siehe
Abb. 5.4 und Abb. 5.5), so dak fiir das Ergebnis der Auswertung im gestorten
Fall folgt

y = %I(ilz(o)ﬂ2
Ts 2
. \1+ 5 o) (5.43)

Die Zufallsvariable T's/S - (Z|x(0)) ist mit (5.22) durch eine mittelwertfreie
Gaufsverteilung mit der Varianz Ny /S = 1/SNR charakterisiert, so daf f1(y)
gleich einer nichtzentralen y?-Dichte mit 2L = 2 Freiheitsgraden (siche An-
hang C) mit 2 =1 ist

fi(y) = SNR e~ (WHDSNR [0 /5 SNR), y > 0. (5.44)

Fiir alle anderen Quadrate gilt wegen der Voraussetzungen beziiglich 75 und
vp und der Auswertungsabstinde im storungsfreien Fall fiir die Ambiguity-
Funktion

A(uTc, U/(STc)) — 0, (545)

so daf die Auswertung im Falle einer Gaufischen Stérung durch eine expo-
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nentiell verteilte Zufallsvariable mit der Dichte
foly) = SNR e=SNR vy > 0, (5.46)

beschrieben ist.

Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeiten

(5.44) und (5.46) erlauben mit (5.23), (5.24) und (5.25) die Bestimmung der
Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeiten. Hierbei ist insbesondere
die eingehende Untersuchung der Detektionswahrscheinlichkeit des ML-De-
tektors interessant. Nomogramme, welche die Detektions- und die Falsch-
alarmwahrscheinlichkeit des Schwellwertdetektors in Abhéngigkeit von der
Schwelle angeben, finden sich beispielsweise in [69, S.246].

Pp

SNR [dB]
Abb. 5.8 Detektionswahrscheinlichkeit fiir C' = 127 und C = 1023

Abb. 5.8 zeigt die Detektionswahrscheinlichkeit des ML-Detektors fiir
C = 127 und C' = 1023 aufgetragen iiber dem SNR aus (2.52). Die Kur-
ve fiir C' = 127 ist zusétzlich mit simulativ ermittelten Werten unterlegt.
Zu diesen und allen weiteren Simulationsergebnissen sei angemerkt, daf sie
alle auf dem Prinzip der angepafiten Filterung aus 4.2.1 aufbauen. Wie aus
Abb. 5.8 zu ersehen ist, stimmen, wenn alle Voraussetzungen erfiillt sind,
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die analytisch errechneten Detektionswahrscheinlichkeiten in hohem Mafe
mit den simulativen Ergebnissen iiberein. Des weiteren ist aus Abb. 5.8 zu
entnehmen, daf sich die Detektionswahrscheinlichkeit mit wachsendem C'
fiir ein gegebenes SNR erwartungsgeméfs verschlechtert. Soweit nicht anders
vermerkt, gilt fiir die Simulationsergebnisse:

e 5 = N, das heifst, die Koeffizienten des angepaften Filters entsprechen
genau einer Codeperiode

e Spreizcode der Linge 127; Maximalfolge mit dem Generatorpolynom
glz)=z"+25+1

o die Ergebnisse sind stets Mittelwerte iiber eine Simulationsdauer von
10000 Codeperioden

e fiir das Signal-zu-Rauschverhiltnis gilt SNR = S/N,

Eine der wesentlichsten Voraussetzungen der Ergebnisse in Abb. 5.8 be-
steht darin, daf 75 und vy nur bestimmte Werte annehmen diirfen. In ei-
nem realen System sind 7p und vy keine diskreten Groéfen. Dies fithrt dazu,
daf die Ambiguity-Funktion nicht mehr zwingend in ihrem Ursprung aus-
gewertet wird, das gesuchte Maximum am Ausgang des angepafsten Filters
damit kleiner ist und sich die Detektionswahrscheinlichkeit entsprechend ver-
schlechtert. Der ungiinstigste Fall ist der, bei dem 79 und vy durch einen der
Eckpunkte eines Quadrates aus Abb. 5.6 gegeben sind. In diesem Fall verteilt
sich die Signalkomponente auf mehr als nur ein Quadrat der Unsicherheits-
region.

Abb. 5.9 zeigt die anhand von Simulationen ermittelte Detektionswahr-
scheinlichkeit fiir die reine Zeitverschiebungsschitzung bei bekannter Fre-
quenzverschiebung des Kanals 1y im ungiinstigsten Fall, d.h. fiir die Zeit-
verschiebung des Kanals 7 gilt 79 mod T = 0,57. Verglichen mit der
ebenfalls eingezeichneten Kurve fiir den giinstigsten Fall ist eine deutliche
Verschlechterung zu erkennen.

Durch eine feinere Auflosung der Unsicherheitsregion als mit (5.40) und
(5.41) 1aft sich der in Abb. 5.9 gezeigte Einbruch der Detektionswahrschein-
lichkeit grofitenteils kompensieren. Bei einer feineren Auflosung ist zu be-
achten, dafy die Auswertungen der Quadrate in jedem Fall teilweise korre-
liert sind. Anhand von Simulationen ldft sich zeigen, daf es im giinstigsten
Fall, das heifst, 79 und v liegen genau im Mittelpunkt eines Quadrates,
zu einer geringfiigigen Verschlechterung der Detektionswahrscheinlichkeit
kommt. Abb. 5.10 zeigt diesen Effekt fiir N = 127, ausschliefliche Schitzung
der Zeitverschiebung bei bekannter Frequenzverschiebung fiir bandbegrenzte
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SNR [dB]
Abb. 5.9 Pp fiir vy =0 und 7y = 0,57 (C = 127)

und zeitbegrenzte Impulsformung und einer Auflésung der Unsicherheitsre-
gion in den Abstinden

T=ulc/4, u=0,...,4N — 1. (5.47)

Simulativ 146t sich zeigen, daf, wie auch aus Abb. 5.10 zu entnehmen
ist, eine bandbegrenzte Impulsformung bei einer feineren Auflésung der Un-
sicherheitsregion bessere Detektionswahrscheinlichkeiten ergibt als die zeit-
begrenzte. Des weiteren léft sich anhand von Simulationen zeigen, dafs ab
einer Verfeinerung der Auflésung um den Faktor vier in Richtung der Zeit-
und Frequenzverschiebung die Detektionswahrscheinlichkeit in guter Néihe-
rung unabhingig von den Werten ist, die 79 und vy annehmen.

Abb. 5.11 zeigt die Detektionswahrscheinlichkeiten, die resultieren, wenn
die gleichen Signale wie die zur Simulation der Ergebnisse aus Abb. 5.10
verwendeten mit einem BPSK-Datensignal im Codetakt moduliert werden.
Im Falle der bandbegrenzten Impulsformung verschlechtert sich die Detek-
tionswahrscheinlichkeit geringfiigig. Fiir den Fall der zeitbegrenzten Impuls-
formung 14£t sich kein Unterschied zu Abb. 5.10 feststellen.

Fine exakte Berechnung der Detektionswahrscheinlichkeit des ML-Detek-
tors in Abhéngigkeit der Auflésung der Unsicherheitsregion, des Spreizcodes
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. T T T
—  (5.23)
0,8
o bandbegrenzte S
Impulsformung *
06 L +  zeitbegrenzte Y Y i
QQ‘ 7 Impulsformung
0,4
P N
. ; ; ;
-5 0 5 10 15
SNR [dB]
Abb. 5.10 Pp fiir C =127 und T /Ts = 4
. T T T
—  (5.23) ’
0.8 F o bandbegrenzte | - /7 &
Impulsformung G
06 L +  zeitbegrenzte | . /o i
QQ‘ 7 Impulsformung

0,4

0,2

SNR [dB]
Abb. 5.11 Pp fiir C = 127, T¢/Ts = 4 und BPSK-Modulation
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und des Einflusses der Datenmodulation ist nicht moéglich. Es ist daher sinn-
voll die Detektionswahrscheinlichkeit nach (5.23) zu verwenden und als obere
Grenze zu betrachten.

Die Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeit des Schwellwertde-
tektors unterscheiden sich fiir eine verfeinerte Auflésung der Unsicherheits-
region ebenso von den theoretischen Werten, wie es fiir die Detektionswahr-
scheinlichkeit des ML-Detektors der Fall ist. Abb. 5.12 zeigt die theoretischen
und die simulativ bei einer verfeinerten Auflésung der Unsicherheitsregion
mit Tc/Ts = 4, f = 0,95 und bandbegrenzter Impulsformung ermittelte
Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeit. Des weiteren sind die Simu-
lationsergebnisse fiir T /Ts = 1 eingezeichnet. Sowohl die Detektions- als
auch die Falschalarmwahrscheinlichkeit nehmen fiir T /T's = 4 deutlich zu,
wéhrend fiir T¢/Ts = 1 die Simulation sehr genau mit den theoretischen
Werten iibereinstimmt.

0,8

0,6

0,4

0,2

0
-5 0 5 10 15

SNR [dB]
Abb. 5.12 Pp g und Pr s bei Schwellwertdetektion (5 = 0,95)

Mittlere Akquisitionszeit

Abb. 5.13 zeigt die mittels (5.30) und (5.34) berechneten mittleren Akquisiti-
onszeiten des ML-Detektors und des Schwellwertdetektors fiir C' = A = 127
aufgetragen iiber dem SNR aus (2.52). Fiir den Schwellwertdetektor sind die
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Abb. 5.14 Mittlere Akquisitionszeit fiir C' = 127 und A = 2C
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Kurven fiir die Schwellwerte 3 = 0,95 und 3 = 0,71 eingezeichnet. Abb. 5.14
zeigt die entsprechenden Kurven, die bei einer Verdoppelung der Strafzeit
(A = 2C) resultieren.

Der Verlauf der Kurven in Abb. 5.13 fiir kleines SNR bestétigt die Er-
gebnisse beziiglich des asymptotischen Verhaltens aus 5.3.4. Der Schwellwert
( ist mit Abb. 5.13 und Abb. 5.14 nahe bei 1 zu wihlen, da sich im inter-
essanten SNR-Bereich von 0-10 dB so kiirzere Akquisitionszeiten ergeben.
Ein Schwellwert grofier 1 ist nicht sinnvoll, da im rauschfreien Fall keine
Detektionen mehr moglich sind. Dieser Zusammenhang zwischen Signalam-
plitude und Schwellwert zeigt deutlich, wie wichtig fiir eine optimale Para-
metrierung des Schwellwertdetektors die Kenntnis der Signalamplitude ist.
Beziiglich der Aussage, daf im wesentlichen der SNR Bereich von 0-10dB
interessant ist, sei hier nochmals angemerkt, daft das SNR aus (2.52) das
Signal-zu-Rauschverhéltnis nach der Entspreizung bezeichnet.

100
= 8’0F
=
=,
—~ 60
o
=
&5 40
=

20

0 i i i i i

0 2 4 6 8 10
SNR [dB]

Abb. 5.15 Mittlere Akquisitionszeit fiir C' =511 und A = C

Das wesentliche Ergebnis aus Abb. 5.13 und Abb. 5.14 besteht darin, daf
der ML-Detektor iiber einen grofsen Bereich kiirzere mittlere Akquisitions-
zeiten aufweist als der Schwellwertdetektor. Neben der Linge der Strafzeit
(siehe Abb. 5.14) hingt die Grofe dieses Bereichs von C' ab. Abb. 5.15 und
Abb. 5.16 geben den Bereich von 0 bis 10 dB fiir ' = 511 und C' = 1023
wieder und zeigen deutlich den zunehmenden Gewinn des ML-Detektors. In
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Abb. 5.16 Mittlere Akquisitionszeit fiir C' = 1023 und A = C

Abb. 5.15 und Abb. 5.16 sind aufierdem die Standardabweichungen der mitt-
leren Akquisitionszeiten, also die Quadratwurzeln der Ergebnisse aus (5.31)
und (5.35), eingezeichnet. Die Linge der in y-Richtung verlaufenden Lini-
en entspricht stets dem zweifachen Wert der Standardabweichung. Wéhrend
der Schwellwertdetektor eine vom SNR nahezu unabhiingige Standardabwei-
chung aufweist, nimmt diese beim ML-Detektor mit kleiner werdendem SNR
deutlich zu.

Abb. 5.17 zeigt die simulative Uberpriifung der theoretischen mittleren
Akquisitionszeit fiir den ML-Detektor und den Schwellwertdetektor mit 5 =
0,95 fiir bandbegrenzte Impulsformung und T /Ts = 4. Wihrend beim ML-
Detektor der Unterschied zwischen Theorie und Simulation ungefihr dem re-
lativ geringen SNR-Verlust der Detektionswahrscheinlichkeit aus Abb. 5.10
entspricht, ergibt sich fiir den Schwellwertdetektor eine wesentlich gravie-
rendere Verschlechterung. Wie aus Abb. 5.12 zu entnehmen ist, erhéhen sich
sowohl die Detektions- als auch die Falschalarmwahrscheinlichkeit gegeniiber
den theoretischen Kurven erheblich. Der Gewinn der Detektionswahrschein-
lichkeit ist jedoch nicht grof genug, um den durch die erh6hte Falschalarm-
wahrscheinlichkeit auftretenden Zeitverlust im Bereich von 0 bis 10 dB zu
kompensieren. Als weiteres Ergebnis lift sich fiir den Schwellwertdetektor
festhalten, daf der asymptotische Wert in der Simulation fiir kleines SNR
wesentlich schneller erreicht wird.
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Abb. 5.17 Simulierte Akquisitionszeiten fiir C' = 127 und C' = A

5.4.2 Nicht-frequenzselektiver Mehrwegekanal

Ist der Parameter hy die Realisierung einer komplexwertigen Gaufsschen
Zufallsvariablen H, die eine nicht-frequenzselektive Mehrwegeausbreitung
modelliert (siehe 2.2.2), so ergibt die Auswertung des korrekten Quadrates
der Unsicherheitsregion

y = % (x]x(0))[°

T3
? RS 4| A

= |ho + —(2lx(0))] . (5.48)

Da die Verteilung von H fiir den nicht-frequenzselektiven Mehrwegekanal
durch eine komplexwertige Gaufiverteilung gegeben ist und fiir die Zufalls-
variable Ts(Z|x(0))/S eine ebenfalls komplexwertige mittelwertfreie Gauf-
verteilung mit der Varianz Ny/S = 1/SNR folgt, ergibt die Summe inner-
halb des Betragsquadrates in (5.48) eine Gaufverteilung mit der Varianz
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Var{Hy } + Ny /S, wenn Hy und Z;, k € Z, unkorreliert sind. Mit Anhang
C gilt daher fiir die Dichte des Betragsquadrates dieser Gaufverteilten Zu-
fallsvariablen

1
Var{H; } +1/SNR

fily) = exp (—y/ (Var{Ho } + 1/SNR)),

y >0, (5.49)

wohingegen fo(y) unverdndert durch (5.46) gegeben ist.

Abb. 5.18 - Abb. 5.21 zeigen die Abb. 5.13 - Abb. 5.16 entsprechenden
Ergebnisse fiir die mittleren Akquisitionszeiten fiir Var{Hy } = 1. Insgesamt
lafst sich festhalten, dafs die Unterschiede der Kurven vergleichsweise gering
ausfallen. Im Falle eines nicht-frequenzselektiven Mehrwegekanals vergrofert
sich der Bereich des ML-Detektors, in dem er dem Schwellwertdetektor iiber-
legen ist. Hinsichtlich des Schwellwertdetektors ist im Vergleich zum AWGN-
Kanal eine stirkere Abhéingigkeit von dem Schwellwert [ festzustellen (siehe
Abb. 5.18). Dies ist von Bedeutung, da so ein Fehler der Amplitudenregelung
des Empfiangers merklich das Detektionsverhalten beeinflussen kann. Zum
Tragen kommt dieser Effekt vor allem in Systemen, in denen der Empfangs-
pegel starken Schwankungen unterworfen ist. Eine exakte Leistungsregelung
des nicht synchronisierten Signals, die solche Schwankungen des Empfangs-
pegels beseitigt, ist aufgrund der geringen Leistung eines DSSS-Signals und
in CDMA-Systemen durch die zusitzliche Uberlagerung anderer Nutzsignale
nur begrenzt moglich.

Alle gezeigten Ergebnisse ergeben fiir den AWGN-Kanal und den nicht-
frequenzselektiven Mehrwegekanal, dafs fiir ein SNR im Bereich von 0 bis
8 dB der ML-Detektor dem Schwellwertdetektor vorzuziehen ist. Zusétzlich
zum besseren Detektionsverhalten in dem genannten Bereich entfillt bei der
ML-Detektion die Abhéngigkeit von der Genauigkeit der Amplitudenrege-
lung des Empfingers und die Definition eines geeigneten Schwellwertes. Uber
8 dB weist der Schwellwertdetektor fiir die gezeigten Ergebnisse das asym-
ptotisch bessere Verhalten auf, da er, wie sich durch einen Vergleich von
(5.36) und (5.37) ergibt, im Mittel um den Faktor 2 schneller das korrekte
Quadrat findet.
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Abb. 5.18 Mittlere Akquisitionszeit fiir C' = 127 und A = C
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Abb. 5.19 Mittlere Akquisitionszeit fiir C' = 127 und A = 2C
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he = 0,707 || hig = 05
ha = 1,0 hor  — 0,4
he = 0,194 || hsg = 0,316

Tab. 5.2 Beispiel einer Kanalimpulsantwort

5.4.3 Frequenzselektiver Mehrwegekanal

Die Anpassung eines Empfingers im Sinne eines Maximum-Likelihood-De-
tektors an einen frequenzselektiven Mehrwegekanal erfordert eine Signalvor-
verarbeitung des Empfangssignals geméfs den in 4.1.2 hergeleiteten Ansét-
zen. Aus Sicht der Implementierung sind vor allem die Ergebnisse aus (4.34)
und (4.43) beziehungsweise bei einer niherungsweisen Implementierung ba-
sierend auf der signalangepaften Filterung diejenigen aus (4.48) und (4.49)
von Bedeutung.

Ausgehend von (4.48) bleibt das Grundprinzip der Signalvorverarbeitung
das gleiche wie fiir L = 1. Es wird allerdings ergéinzt um eine Summation der
Linge L in Richtung der Zeitverschiebung. Diese Summation hat zur Fol-
ge, dafl aufeinanderfolgende Auswertungen der Unsicherheitsregion in jedem
Fall korreliert sind. Eine analytische Betrachtung des Akquisitionsverhaltens
wird hierdurch erheblich erschwert. Ein weiterer Umstand, der allgemeine
analytische Aussagen verhindert, besteht in der Definition des Bereichs der
Unsicherheitsregion, der einer korrekten Detektion entspricht. Wie in 3.2.2
gezeigt, ist die Definition dieses Bereichs wesentlich von den verwendeten
Trackingverfahren sowie deren Parametrierung und der konkreten Mehrwe-
geausbreitung abhingig.

Da die Orthogonalitit der Vektoren x((u + 1)Ts), ! =0, ..., L—1, norma-
lerweise nicht gegeben ist, soll nun anhand eines konkreten Beispiels der
Gewinn eines Ansatzes nach (4.49) gegeniiber (4.48) untersucht werden.
Der Vorteil eines Ansatzes nach (4.49) besteht darin, daf Korrelationen der
Summanden in (4.48) aufgrund nicht orthogonaler Vektoren x((u + {)Ts),
[ =0,...,L —1, beseitigt werden. Der Preis ist ein erhohter Aufwand. Bei ei-
ner Implementierung mittels angepafster Filter sind anstatt eines angepafsten
Filters mit nachfolgender Summation L Filter notwendig.

Zur Berechnung der Matrix A(0) aus (4.40) sei angemerkt, daf sie aus
Griinden der Konditionierung von X*T(7)X(7), wie in 4.1.2 ausgefiihrt, fiir
Ts = Te erfolgen muf. Die Elemente der Matrix X(0) ergeben sich daher
aus dem Zusammenhang (nT¢) = b, //Tc. Die Zeilen af , 1 =0,...,L—1,
der Matrix A(0) entsprechen den Koeffizientenséitzen der L Filter. Ein Ab-
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Lindnerfolge || 1,1,1,1,1,-1,-1,1.1.-1,1,-1,1,-1
Maximalfolge || 1,1,1,1,-1,1,-1,1,1,-1.-1,1,-1,-1,-1

Tab. 5.3 Lindnerfolge (N = 14) [62, S.115] und Maximalfolge (N = 15)

tastverhiltnis von T /Ts > 1 ikt sich durch Einfiigen von Nullen in den
Koeffizientenséitzen g}r, [ =0,...,L—1, beriicksichtigen. Von dem Ausgangs-
signal der L Filter ist jeweils das Betragsquadrat zu bilden und dieses fiir
Tc/Ts > 1 einer Summation der Linge T /Ts zu unterziehen.

Bei der Umsetzung eines Akquisitionsdetektors fiir einen frequenzselek-
tiven Mehrwegekanal ist es ferner notwendig, L geeignet vorzugeben. Die
Ansitze aus (4.48) oder (4.49) erlauben es nicht, L zu schitzen, da aufgrund
der Summation positiver Zahlen stets fiir das grofstmogliche L der maximale
Wert folgt. Eine Schétzung von L ist auf der Basis der Kovarianzmatrix des
Vektors R anhand der in [96] diskutierten Methoden moglich. Erfolgt keine
Schéitzung, ist L so zu wihlen, daff im Mittel moglichst viel Signalenergie
und moglichst wenig Rauschen erfafit wird. Tab. 5.2 zeigt das Beispiel der
untersuchten Kanalimpulsantwort, deren Lénge 507s betrigt. Die Koeffizi-
enten hg, hy und hg tragen die meiste Energie und konzentrieren sich auf
ein Intervall der Linge 77Ts. Aufgrund des zeitdispersiven Einflusses des auf
die Impulsformung angepaften Filters zu Beginn der Empfangssignalverar-
beitung, ist L etwas grofier anzusetzen, so daf L = 8 eine geeignete Wahl ist.
Das Quadrat der Koeffizienten aus Tab. 5.2 entspricht jeweils der mittleren
Leistung des Modells der typischen stadtischen Ausbreitung nach [11], wenn
Ts =0,1 ps gilt.

Da eine umfassende Untersuchung anhand von Simulationen verhéltnis-
méfig aufwendig ist, soll an dieser Stelle fiir einen konkreten Fall untersucht
werden, welcher Gewinn fiir einen Ansatz mit einem angepaften Filter und
nachfolgender Summation {iber L Werte gemifi (4.48) im Vergleich zu L
parallelen Filtern geméf (4.49) resultiert. Eine weitere Vereinfachung ergibt
sich, wenn die Betrachtungen auf die ML-Detektion beschriankt bleiben, so
daf es geniigt, die Detektionswahrscheinlichkeiten zu vergleichen. Abb. 5.22
zeigt Simulationsergebnisse fiir die Spreizfolgen aus Tab. 5.3 und die Kana-
limpulsantwort aus Tab. 5.2. Den Simulationsergebnissen liegt ein Intervall,
das einer korrekten Detektion entspricht, von £7, bandbegrenzte Impuls-
formung und ein Abtastverhiltnis von T /Ts = 4 zugrunde. Das Signal-zu-
Rauschverhéltnis entspricht der Signalleistung am Ausgang des Mehrwege-
kanals im Verhiltnis zur Rauschleistung. Der Ansatz nach (4.49) schneidet
in diesem Fall eindeutig giinstiger ab. Der Gewinn gegeniiber einem Ansatz
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Abb. 5.22 Vergleich der Ansitze aus (4.49) und (4.48) (C' = N)

aus (4.48) hingt allerdings von dem verwendeten Spreizcode ab und ist fiir
die Lindnerfolge ungefihr 0,5 dB grofer. Trotz des vergroferten Detektions-
intervalls von +7¢ im Vergleich zu bisher 7 /2 ergibt sich in jedem Fall
eine schlechtere Detektionswahrscheinlichkeit als fiir die ebenfalls in Abb.
5.22 eingezeichnete theoretische Akquisitionszeit des AWGN-Kanals.

Abb. 5.23 zeigt den Vergleich der Detektionswahrscheinlichkeiten eines
Detektors nach (4.49) parametriert mit L = 1 und L = 8 fiir die Lindnerfol-
ge, den AWGN-Kanal und die Mehrwegeausbreitung nach Tab. 5.2. Fiir den
AWGN-Kanal ergibt sich kein wesentlicher Unterschied fiir die unterschied-
liche Parametrierung. Im Vergleich zur theoretischen Kurve ist aufgrund der
nicht idealen Autokorrelationsfunktion der verwendeten Spreizfolge und des
Abtastverhiltnisses von T¢/Ts = 4 ein etwas schlechteres Verhalten festzu-
stellen. Fiir geringes SNR iibersteigen die simulierten Werte die theoretische
Kurve, was auf das vergréfierte Detektionsintervall von £7~ im Vergleich zu
+T/2 fiir die theoretischen Werte zuriickzufiihren ist. Im Fall des frequenz-
selektiven Mehrwegekanals schneidet der mit L = 8 parametrierte Detektor
deutlich besser ab. Inwieweit sich der zusétzliche Aufwand eines solchen De-
tektors lohnt, hingt wesentlich von den Anforderungen an das System sowie
den zu erwartenden Ausbreitungsverhéltnissen ab.
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Abb. 5.23 (4.49) fir L =1 und L =8 (C = N)

5.5 Getrennte Akquisition von Zeit- und Fre-
quenzverschiebung

Wie in 4.3 und 4.4 gezeigt, lassen sich Verfahren angeben, die eine von-
einander unabhingige Akquisition von Zeit- und Frequenzverschiebung er-
moglichen. Im folgenden sollen die verschiedenen Verfahren kurz diskutiert
werden.

5.5.1 Akquisition der Zeitverschiebung

Die Akquisition der Zeitverschiebung erfolgt im einfachsten Fall anhand ei-
nes auf das Sendesignal angepaften Filters, dessen Linge S = S, mittels
(4.59) auf die maximal zu erwartende Frequenzverschiebung abgestimmt ist.
Geniigt der dabei erzielte Korrelationsgewinn nicht, 14t sich durch die Sum-
mation iiber die Betragsquadrate mehrerer Summationsperioden der Lénge
Smax, Wie in Abb. 4.9 gezeigt, ein geeigneter Schéitzer konstruieren.

Im Falle nur einer Summationsperiode der Linge S, .x lassen sich die
Detektions- und Falschalarmwahrscheinlichkeiten sowie die mittlere Akqui-
sitionszeit analog zu den Herleitungen in 5.4 berechnen. Es ist jedoch zu
beriicksichtigen, daf die Signalkomponente am Ausgang des angepaften Fil-
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ters von der Frequenzverschiebung geméf (4.53) abhéngt, so daf in (5.44)
px und in (5.46) Var{H } entsprechend anzupassen sind. Der genaue Wert
der Signalkomponente folgt fiir gegebenes Sp.x aus (4.53).

Eine Summation iiber die Betragsquadrate von M Summationsperioden
der Linge Sy, .x hat fiir den AWGN und den nicht-frequenzselektiven Mehr-
wegekanal verdnderte Dichten f1(y) und fo(y) zur Folge. Fiir die Dichte fo(y)
folgt fiir beide Kanalarten eine zentrale y?-Dichte mit 20 Freiheitsgraden
nach (C.4) mit S = Spax. Fiir fi(y) ergibt sich fiir den AWGN-Kanal eine
nichtzentrale y2-Dichte mit 2M Freiheitsgraden nach (C.2) mit S = Spax
und dem Nichtzentralitdtsparameter

p = MpA(), (5.50)

wenn der Signalanteil fiir jede Summationsperiode den Mittelwert (v ) auf-
weist. Fiir den nicht-frequenzselektiven Mehrwegekanal ergibt sich eine zen-
trale y?-Dichte mit 2M Freiheitsgraden, in der anstatt von Ny/S in (C.4)
13 (vo)Var{ Hy } + No/Smax einzusetzen ist.

0s Lo —  Theorie - - |
’ ——  Simulation

Pp

SNR [dB]
Abb. 5.24 Detektionswahrscheinlichkeit (C' = 128, M =1)

Ein Beispiel soll diese Zusammenhénge fiir den AWGN-Kanal verdeutli-
chen. Als Spreizcode sei eine erweiterte Maximalfolge [25] der Linge 128 an-
genommen und fiir die maximal mdogliche Frequenzverschiebung soll vy, =
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14 kHz gelten. Der Chiptakt sei gleich dem des IS95-Standards zu 1/T¢ =
1,2288 MHz gewéhlt. Fiir eine Summationsperiode der Linge S = 128 und
vp = 0 Hz ergibt sich das theoretische Verhalten analog zu den Betrachtun-
gen in 5.4.1. Gilt vy = 14 kHz, ist in der Dichte fi(y) eine andere Signal-
komponente py; (siehe (C.3)) einzusetzen. Mit (4.53) folgt

2
: w14 kHz-128
1 Sm< 1,2288 MHz >

2
= = 0,04685. 5.51
M= 118 sin (245 ’ (5:51)

1,2288 MHz

Aufgrund der schwachen Signalkomponente ergibt sich eine deutliche Ver-
schlechterung der Detektionswahrscheinlichkeit. Abb. 5.24 zeigt die theore-
tische Detektionswahrscheinlichkeit des ML-Detektors im Vergleich mit si-
mulativ fiir bandbegrenzte Impulsformung und T¢/Ts = 4 ermittelte Wer-
te aufgetragen iiber dem Signal-zu-Rauschverhiltnis SNR = 128/N;. Fiir
vo = 0 Hz ergibt sich bedingt durch die Uberabtastung eine geringfiigi-
ge Verschlechterung der Detektionswahrscheinlichkeit (vgl. Abb. 5.10). Der
deutliche Unterschied zwischen Theorie und Simulation, der fiir vy = 14 kHz
resultiert, erklért sich dadurch, daf die bislang im Zusammenhang mit analy-
tischen Betrachtungen stets vernachlissigten Nebenmaxima der Ambiguity-
Funktion (siehe 5.1) fiir die schwache Signalkomponente aus (5.51) nicht
mehr zu vernachléssigen sind.

Der starke Einbruch der Detektionswahrscheinlichkeit in Abb. 5.24 fiir
vo = 14 kHz 14ft sich durch eine Aufteilung der Summationslinge von S =
128 geeignet auffangen. Aus (4.59) folgt

(5.52)

2,33 1,2288 MH
Smax = \‘ ’33 : 88 ZJ - 32-

27 - 14 kHz

Bei einer Summation iiber die Betragsquadrate von vier Summationen der
Linge Spax = 32 ergeben sich fiir fo(y) und fi(y) jeweils y?-Dichten mit
2M = 8 Freiheitsgraden. Fiir fo(y) ist es eine zentrale y?-Dichte, in der S/Nj
in (C.4) durch S/(4- Ny) mit S = 128 zu ersetzen ist. Fiir fi(y) ist ebenso
S/(4 - Ny) einzusetzen und fiir die Signalkomponente folgt fiir o = 0 Hz

M—1
pe =y 17=4 (5.53)
1=0
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und fiir vy = 14 kHz

2
M—1 : w-14 kHz-32
1 s <1,2288 MHZ>
py =y = = 2,531. (5.54)
=0 sin <1,72rél§18 kl\%lz)

Abb. 5.25 zeigt die theoretischen und simulativen Ergebnisse der Detektions-
wahrscheinlichkeiten. Das SNR bezeichnet das Signal-zu-Rauschverhéltnis,
daf sich fiir 9 = 0 Hz und eine Summationslinge von S = 128 nach der
Entspreizung ergibt. Aus diesem Grund ist der direkte Vergleich mit Abb.
5.24 moglich. Im Vergleich zu Abb. 5.24 ergibt sich eine deutlich geringere
Verschlechterung der Detektionswahrscheinlichkeit fiir vy = 14 kHz. Ande-
rerseits verschlechtert sich im Vergleich zu Abb. 5.24 das Akquisitionsver-
halten fiir vy = 0 Hz.

—  Theorie

0.8 Simulation

0.6 o -

o
b
/ vy = 14 kHz
0,2 rrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrr rrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrr — -
N S |
) 0 ) 10 15 20

SNR [dB]
Abb. 5.25 Detektionswahrscheinlichkeit (C' = 128, M = 4)

Als weitere Alternative zur Akquisition der Zeitverschiebung wurde in 4.3
das in Abb. 4.10 dargestellte differentielle Verfahren eingefiihrt. Der grofe
Nachteil dieses Verfahrens besteht darin, dafs die differentielle Vorverar-
beitung des Empfangssignals das Signal-zu-Rauschverhiltnis erheblich ver-
schlechtert. Die differentielle Verarbeitung des Empfangssignalsist mit r(t) =
rpp(t) durch die Berechnung von r(kT¢) - r*((k — 1)T¢) beschrieben. Da
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R(kT¢) und R((k — 1)T¢) fiir die untersuchten Signalformen unkorreliert
sind, 1dft sich schreiben

E{R(FTc)R™((k = 1)Tc)} = E{R(KTc)} E{R*((k = 1)T¢)} = 0. (5.55)

Fiir die Varianz Var{R(kT¢)R*((k — 1)T¢)} folgt mit
B{IR(Tc)' } = B{|R((k - DTo)I | (5.56)
und (5.55)

E{R(KTc)R*((k — 1)Te) R™(KTc) R((k — 1)Tc)}

= B{IrGTo)l } E{IR(E - Te) )

2

= B{|R(Tc)[* |

= B{|X(T0) + ZGTe)P )

= B{IX(T)P ) + 2B{|x (k7o) BY|Z (k7o) P

+E{|Z(ch)|2}2 . (5.57)

Im storungsfreien Fall ergibt sich aus (5.57) die Signalkomponente
57 2
B{|X(rTo)P}

so daf mit E{|X(kTC)|2} = 1 und E{|Z(kTC)|2} = N, das Signal-zu-

Rauschverhéltnis auf Chipebene (siehe (2.49)) nach der differentiellen Ver-
arbeitung des Empfangssignals gleich

1

SNR¢ = ———
“ 7 2N, + N2

(5.58)

ist. Abb. 5.26 zeigt (5.58) im Vergleich zu (2.49). Der Verlust des differen-
tiellen Verfahrens ist so markant, daf$ ein Einsatz wenig sinnvoll ist. Mit
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Abb. 5.26 SNR¢ aus (5.58) und (2.49)

der Annahme, daf das Signal nach der angepafsten Filterung in Abb. 5.26
gemif dem zentralen Grenzwertsatz durch eine Gaufverteilung beschrieben
ist, 14kt sich das Akquisitionsverhalten unter Beriicksichtigung des SNR-
Verlustes anhand der Ergebnisse aus 5.4 bestimmen.

5.5.2 Akquisition der Frequenzverschiebung

Den in 4.4 angegebenen Moglichkeiten zur Schitzung der Frequenzverschie-
bung ist gemein, dafs das Empfangssignal mit einer an die Anzahl der Pha-
senzustinde des Sendesignals angepaften Nichtlinearitéit zu bearbeiten ist.
Diese Nichtlinearitit fithrt wie bereits bei der differentiellen Akquisition der
Zeitverschiebung und der Erzeugung des nicht-kohérenten Fehlersignals beim
Tracking zu einer markanten Verstirkung des Rauschanteils. Nachteilig an
der Nichtlinearitit ist zudem die Tatsache, daf die Stérung nach der Nicht-
linearitét nicht mehr Gaufsverteilt ist. Im Anschluf an die Nichtlinearitét
kann das Signal einer Tiefpaffilterung unterzogen werden, deren Grenzfre-
quenz bei einer M-fachen Potenzierung des Empfangssignals M - vy, nicht
unterschreiten darf.

Bei der Akquisition der Frequenzverschiebung ist zu beachten, daf das In-
tervall, das eine gelungene Akquisition bezeichnet, von S abhéngt. Dieser Zu-
sammenhang ist am deutlichsten an der Naherung der Ambiguity-Funktion
aus (5.17) sichtbar. Uber den Parameter S lift sich einstellen, wie schnell der
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SNR¢& Var{7(R)|vy =0}
2,887 dB 0,0
1,887 dB 0,0
0,887 dB 1389665,39
-0,113 dB 14912616,71
-1,11 dB 58503832,13
-2,11 dB 102126621,51

Tab. 5.4 Varianz des Schiatzfehlers

Term sin(7vST¢)/ sin(rvT¢) und damit der Signalanteil am Ausgang eines
angepalten Filters in Frequenzverschiebungsrichtung abklingt. Aus diesem
Grund ist eine allgemeine Bewertung mittels der Detektionswahrscheinlich-
keit schwierig und es empfiehlt sich anstatt dessen, die Varianz des verwen-
deten Schitzers zu betrachten.

Fiir die Frequenzverschiebungsschitzung auf der Basis einer Phasen-
schitzung wurde bereits in 4.4.1 gezeigt, dal sie fiir grofere vy ungeeignet ist.
Von allen weiteren in der Literatur angegebenen Schétzern zur Bestimmung
der Frequenz einer gestérten Schwingung hat der ML-Ansatz aus (4.74) stets
die besten Ergebnisse hinsichtlich der Schétzfehlervarianz ergeben. Ein Bei-
spiel zur Akquisition eines [S95-Pilotsignals soll die Leistungsfihigkeit des
ML-Schétzers verdeutlichen.

Das I595-Pilotsignal weist vier Phasenzustinde auf. Die Simulation eines
Systems mit einem der Potenzierung mit M = 4 nachgeschalteten Tiefpaf
mit einer Grenzfrequenz von 4-38,4 kHz = 153,6 kHz hat bei einem Abtast-
verhéltnis nach der Tiefpafifilterung von T¢/Ts = 0,25 fiir eine Linge der
Summation in (4.74) von K = 1024 die in Tab. 5.4 gezeigten Schitzfehler-
varianzen fiir den AWGN-Kanal ergeben. Bis zu einem SNR¢ von 2 dB ist
die empirische Varianz {iber 1000 Realisierungen Null. Ab 2 dB nimmt sie in
starkem Mafte zu und die Schitzwerte werden unbrauchbar. Fiir die Akqui-
sition eines DSSS-Signals ist solch ein Akquisitionsverhalten inakzeptabel,
da das SNR¢ realer Systeme weit unter 0 dB liegt.

Anders ist die Situation in einem CDMA System wie 1S95. Im Down-
link sind alle Signale synchron und das Downlinksignal kann unabhingig
von der Anzahl der Nutzer nur vier Phasenzustinde annehmen [74], [75,
S.521]|. Dies bedeutet, daf sich die Energie aller Nutzsignale zur Akquisition
der Frequenzverschiebung nutzen l&ft. Simulationen mit unterschiedlichen
Nutzeranzahlen, sowie mit Nachbarzelleninterferenz und frequenzselektiver
Mehrwegeausbreitung zeigen ein mit Tab. 5.4 vergleichbares Verhalten. Da-
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mit die Akquisition der Frequenzverschiebung unabhingig von der Zeitver-
schiebung mit dem beschriebenen Ansatz in jedem Fall moglich ist, mufs eine
ausreichende Leistung des Pilotsignals garantiert sein, wenn dieses Signal als
einziges von einer Basisstation abgestrahlt wird.

5.6 Zusammenfassung

Die vergleichenden analytischen Untersuchungen zur ML- und Schwellwert-
detektion zeigen deutlich, daf der ML-Detektor in dem fiir eine Ubertragung
relevanten SNR-Bereich das bessere Verhalten aufweist. Vergrofiert sich die
Unsicherheitsregion, oder wird die Strafzeit l&nger, nimmt der Vorteil des
ML-Detektors immer mehr zu. Dieser Vorteil wird zusdtzlich durch den Um-
stand verstirkt, dafs die theoretischen Ergebnisse zur Schwellwertdetektion
wesentlich optimistischere Ergebnisse liefern, als sich bei der Simulation eines
realistischen Systems ergeben. Fiir den ML-Detektor fillt dieser Unterschied
vergleichsweise gering aus.

Neben dem besseren Akquisitionsverhalten besitzt der ML-Detektor zu-
dem den entscheidenden Vorteil, dafs die Definition eines Schwellwertes ent-
fillt. Da eine geeignete Amplitudenregelung eines DSSS-Signals erst nach
der Synchronisation erfolgen kann, ist dieser Vorteil bei zeitvarianter Mehr-
wegeausbreitung von doppelter Bedeutung.

Fine zu erwartende frequenzselektive Mehrwegeausbreitung l4aft sich bei
der Signalverarbeitung des Empfangssignals geeignet beriicksichtigen, so dafs
sich das Akquisitionsverhalten fiir solch einen Fall deutlich verbessern laft.

Ist die Frequenzverschiebung nicht zu grof, lassen sich geeignete Ver-
fahren angeben, die eine Schitzung der Zeitverschiebung erméglichen, ohne
dafs eine gleichzeitige Frequenzschitzung erforderlich ist. Des weiteren ist
eine analytische Betrachtung dieser Verfahren auf der Basis der fiir die ge-
meinsame Akquisition von Zeit- und Frequenzverschiebung angestellten Be-
trachtungen moglich. Eine reine Akquisition der Frequenzverschiebung von
DSSS-Signalen ist hingegen als unrealistisch zu bewerten. Eine Ausnahme
bilden unter der Voraussetzung eines leistungsstarken Pilotsignals CDMA-
Netze.
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A Absorbierende Markov-Ketten

Endliche Markov-Ketten

Eine Markov-Kette beschreibt eine Abfolge von Zustandsiibergingen, bei
denen der kte Ubergang nur von dem Ergebnis des vorhergehenden Uber-
gangs k& — 1 abhingt [26]. Die Anzahl R der moglichen Zusténde ist zudem
héchstens abzahlbar.

Die Betrachtungen beschrinken sich auf endliche Markov-Ketten. Fiir
endliche Markov-Ketten ist die Ubergangswahrscheinlichkeit P(s,, |s, ) von
einem Zustand s, in den Zustand s, unabhingig von der Anzahl der be-
reits aufgetretenen Zustandsiiberginge, das heifit unabhéingig von k. Die
Ubergangsmatrix einer endlichen Markov-Kette ist durch

]JZ(SO|80) ]13(51|80) ]JZ(SR—1|50)
b (So: |s1) (81:|81) (SRtl |51) (A1)
P(80|SR_1) P(81|SR_1) P(SR_1|SR_1)

definiert.

Bezeichnet w(0) mit

m(0) = (Po(50), Po(s1), s Po(sr-1)) " (A.2)
den Vektor, der angibt mit welchen Wahrscheinlichkeiten Py(s,, ), n =0, ..., R—
1, die Zustédnde s,, fiir £ = 0 eintreten, folgen die Wahrscheinlichkeiten

Pi(s,) nach dem kten Ubergang in die Zustinde s,, , n = 0,..., R — 1, zu
gelangen aus

(k) == (0P (A.3)
mit

(k) = (Pe(s0 ). Pe(s1), ooos Pelsr_1 )T . (A.4)
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Absorbierende Markov-Kette

Die im folgenden angegebenen Eigenschaften absorbierender Markov-Ketten
sind [55] entnommen. Ein Zustand s, wird als absorbierend bezeichnet,
wenn

P(sp|sn) =1und P(s;,|s,) =0, n #m, (A.5)

gilt. Weist die Ubergangsmatrix einer endlichen Markov-Kette absorbieren-
de Zustdnde auf, so befindet sich der Prozefs mit Wahrscheinlichkeit 1 fiir
k — oo in einem absorbierenden Zustand, wenn von jedem nicht absorbie-
renden Zustand aus nach einer endlichen Zahl an Versuchen mindestens ein
absorbierender erreichbar ist. Ein solcher Prozefs wird als endliche absorbie-
rende Markov-Kette bezeichnet.

Fundamentale Matrix

Sind von R mdglichen Zustinden @ nicht absorbierend, lift sich die Uber-
gangsmatrix durch geeignetes Anordnen der Zustinde in der kanonischen
Form

PZ(E{S) (A.6)

schreiben. In (A.6) hat die Einheitsmatrix I die Dimension (R— Q) x (R—Q)
und Q die Dimension @ X ). O ist eine Nullmatrix der Dimension (R—Q) X Q.

Mit Hilfe von (A.6) laft sich die fundamentale Matrix IN angeben
N=(I-Q7", (A.7)

wobei I die Dimension ) x ) hat. Ein Element n, , der Matrix N be-
schreibt die mittlere Haufigkeit mit der sich der Prozefs bis zum Erreichen
eines absorbierenden Zustandes in dem Zustand s,, befindet, wenn s,, der
nicht absorbierende Ausgangszustand fiir & = 0 ist.

Die Anzahl der Versuche, die fiir einen gegebenen nicht absorbierenden
Anfangszustand s,, notwendig sind, bis der Prozefs einen absorbierenden
Zustand erreicht, beschreibt die Zufallsvariable U, . Der Mittelwert dieser
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Zufallsvariablen folgt mit (A.7) zu [55, S.59]

Q-1
Uun =E{U} =) e (A.8)
m=0

Die Zusammenfassung der Mittelwerte ergibt den Vektor

EH = (uu,Ovuu,lv"'vuu,Q—l)T- (A9)
Die Varianzen u,2 , der Zufallsvariablen U,, n =0, ..., — 1, fiir die
Ug2 y = E{Ug} — uin (A.10)

gilt, lassen sich in vektorieller Form geméis
T
U, = (uozp,u0271,...,u027Q_1) (A].].)
zusammenfassen. Berechnen 1ift sich u . mittels [55, S.59]

U, :(2N—I)-gu—gE-I-gu. (A.12)
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B Gaullapproximation

Innenproduktraum

Fiir zwei Vektoren x = (zg,....,zn-1), ¥ = (Y0,....yn—1) des CV ist das
Innenprodukt durch

N-—-1
xly) = 3w (B.1)
k=0

und die Norm durch

gegeben.

Ein Vektorraum FE iiber einem Korper K [37] heifst Innenproduktraum,
wenn jedem Paar (z,y) von Elementen aus E eine Zahl (z|y) aus K so
zugeordnet ist, daf gilt

(x+ylz) = (2]=) + (y]2) (B.3)

(azly) = afzly) (B.4)

(zly) = (ylz)” (B.5)

(x]z) > 0, wobei (z|z) = 0 genau fiir » = 0 gilt. (B.6)

Mit (B.1) bis (B.6) folgt, dak € ein Innenproduktraum ist [37].
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Gauflapproximation und Besselsche Gleichung

Essei S = {ug, ...,u;,_ } ein Orthonormalsystem in dem Innenproduktraum
CV. Dann ist die GauRsche Approximationsaufgabe, zu gegebenem x €

M—1 .
X —> . aQOH minimal

CY Zahlen QQ, ..., (71 SO ZU bestimmen, daf

wird, eindeutig durch
am = (X [u,,) (B.7)

losbar.

Werden die «, gemif der Gaufsschen Approximation bestimmt, gilt fer-
ner die Besselsche Gleichung [36, S.255]

M-—1 M-—1
x = Y (xlw,)u, | =xlF =D Kxlw,). (B.8)

Satz des Pythagoras

Fiir jedes endliche Orthogonalsystem S = {u,,...,u;, ,} gilt [37]

||Ho + ...t HM—l”2 = ||Ho||2 + ...t ||EM—1||2 . (B.9)



C \*-Verteilung

Fiir die Summe Y von M Betragsquadraten unabhéngiger komplexer Gaufs-
scher Zufallsvariablen X;, ¢ =0,..., M — 1, gilt

Y = (Re{Xo})* + (Im{ Xo})* + (Re{ X1 })* + (Im{X1})* +
e (Re{ X1 1) 4+ (Im{ Xy 1 1) (C.1)

Weisen Real- und Imaginérteil der Zufallsvariablen X; stets die gleiche Va-
rianz Ny/(25) auf und sind Real- und Imaginérteil jeweils unabhéngig, so
ist ¥ durch eine nichtzentrale y2-Verteilung mit 23/ Freiheitsgraden be-
schrieben [73, S.44]|, wenn mindestens einer der komplexen Mittelwerte s,
der Zufallsvariablen X; ungleich Null ist. Die Dichte von Y lautet dann |73,
S.44|

M-1

N O I W 7 R S
fyly) = N (MQZ> e Ly QMZﬂNO .y >0, (C2)
mit
M—-1
GED BT (€.3)
1=0

L,(z) ist die modifizierte Besselfunktion nter Ordnung. Es sei nochmals be-
tont, dafy die Darstellung der Dichte aus (C.3) 2M Freiheitsgrade aufweist.

Fiir 4% = 0 geht die nichtzentrale in die zentrale y?-Verteilung mit 2A/
Freiheitsgraden iiber, deren Dichte durch [94, S.73]

I
yM =1 YR

(oY

gegeben ist. Wenn zusétzlich M = 1 gilt, folgt Y einer Exponentialverteilung.

frly) = >0, (C.4)

> Y
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Abkiirzungen, Notation und Formelzeichen

Abkurzungen

AWGN additives weiftes Gaufsches Rauschen

BPSK binary phase shift keying

CDMA code division multiple access

DFT diskrete Fourier-Transformation

DLL delay-lock loop

DSSS direct sequence spread-spectrum

EM expectation-maximization

ISM industrial, scientific and medical

1S95 Interim Standard 95

GPS Global Positioning System

GSM Global System for Mobile Communications
GWSSUS  Gaussian wide-sense stationary uncorrelated scattering
MF Meritfaktor

ML Maximum-Likelihood

MTLL mean time to lose lock

PSK phase shift keying

UMTS Universal Mobile Telecommunication System
SAGE space-alternating generalized expectation-maximization
SNR Signal-zu-Rauschverhéltnis

TCXO temperature-compensated crystal oscillator
WSSUS wide-sense stationary uncorrelated scattering
Notation

x Index

x Variable

X Konstante

X Zufallsvariable

x( Funktion

X

S S

stochastischer Prozefs
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X(f) Fourier-Transformierte

X Vektor

X Zufallsvektor

X Matrix

1% ] Norm

(x|y) Innenprodukt

|| ganzzahliger Anteil einer reellen Zahl x
arg 2 Phase

arg max f(x) Argument, fiir das f(z) maximal ist
Re{z} Realteil

Im{z} Imaginérteil

E{X} Erwartungswert

Var{X'} Varianz

Formelzeichen

ap n-tes Element einer allgemeinen Folge

A Parameter der Strafzeit eines Falschalarms
A(r,v) Ambiguity-Funktion

Agylr ) Ambiguity-Funktion der Pulsformung
Apep(T,v)  Ambiguity-Funktion der Codefolge

al I-te Zeile von A(d, 7)

A1) Pseudoinverse von X(7)

Ad, 7) Pseudoinverse von X(d, 7)

by n-tes Element der Codefolge

b(t) Codefolge in zeitkontinuierlicher Darstellung
bs(t) auf ST¢ zeitbegrenzte Codefolge

B Bandbreite des Sendesignals

Brp Bandbreite des Empfangsfilters

c Lichtgeschwindigkeit

C Anzahl der Quadrate in der Unsicherheitsregion
C(x) Kostenfunktion des Bayesschitzers

d; t-tes Element von d
D, t-tes Element von D
D Menge aller moglichen Datenvektoren
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Datenvektor

Schéitzung von d
Zufallsvektor der Datensymbole

Energie eines Bits

Energie eines Codechips

Faktor zur Energienormierung

Matrix zur zeitdiskreten Modellierung
der Frequenzverschiebung

Frequenz
Dichtefunktion
bedingte Dichtefunktion

Richtcharakteristik einer Antenne

Impulsantwort des pulsformenden Filters
Generatorpolynom
Empfangsfilterimpulsantwort
Verstarkungsfaktor des Trackingregelkreises
Fourier-Transformierte von ¢(t)
Fourier-Transformierte von gr p(t)

[-tes Element von h

zeitvariante Kanalimpulsantwort
I-tes Element von h(r, v, d,r)
Zufallsvariable des [-ten Mehrwegs
Kanalprozef$

Kanalvektor

Schéatzer des Kanalvektors

allgemeiner Index
modifizierte Besselfunktion nullter Ordnung
Einheitsmatrix

Index der Abtastzeit
Anzahl der Abastwerte

Index der auflésbaren Mehrwege
Anzahl der auflésbaren Mehrwege
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P(1/B)
P(sm|sn)

allgemeiner Summationsindex
Anzahl der Codechips pro Datensymbol
Anzahl der méglichen Phasenzustéinde

Index der Codefolge

Linge der Codefolge

Rauschleistungsdichte

Menge der natiirlichen Zahlen

Menge der natiirlichen Zahlen einschliefflich Null
fundamentale Matrix einer Markov-Kette

Dichtefunktion der Elevation des [-ten Mehrwegs
Detektionswahrscheinlichkeit des ML-Detektors
Falschalarmwahrscheinlichkeit des ML-Detektors
Detektionswahrscheinlichkeit des Schwellwertdetektors
Falschalarmwahrscheinlichkeit des Schwellwertdetektors
Leistung des [-ten Mehrwegs
Ubergangswahrscheinlichkeit von s, nach s,,
Ubergangsmatrix einer Markov-Kette

Parameter der Auflésung der Frequenzverschiebung
normiertes Dopplerspektrum des [-ten Mehrwegs
Teil der Ubergangsmatrix P einer Markov-Kette

Abtastwert des Empfangssignal fiir t = kT's
Empfangssignal

tiefpakigefiltertes Empfangssignal

normierte Rechteckfunktion

Anzahl der nicht absorbierenden Zustinde einer
Markov-Kette

Risiko des Bayesschitzers

Menge der reellen Zahlen

Empfangsprozefs Ry p(t) fir t = kT
Empfangsprozefs

Hilfsgrofse zum Berechnen des Fehlersignals s(v)
tiefpakigefilterter Empfangsprozef
Empfangsvektor

Zufallsvektor des Empfangsprozesses
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n-ter Zustand einer Markov-Kette
Fehlersignal

Chipanzahl des zeitbegrenzten Signalmodells
maximale Chipanzahl

Fehlersignalprozefs
Symbolenergie-zu-Rauschenergieverhéltnis
Chipenergie-zu-Rauschenergieverhiltnis

Zeit

Akquisitionszeit

Symboldauer

Chipdauer

Abtastintervall

Zufallsvariable der Zeitverschiebung

Parameter zur Diskretisierung der Zeitverschiebung

Parameter zur Diskretisierung der Frequenzverschiebung
Zufallsvariable der Frequenzverschiebung

Ausgangssignal des Mehrwegekanals
Drehoperator

zeitlich nicht begrenztes Signalmodell

zeitlich begrenztes Signalmodell

zeitlich nicht begrenztes mit Daten moduliertes Signalmodell
zeitlich begrenztes mit Daten moduliertes Signalmodell
Fourier-Transformierte von x(t)

zeitlich nicht begrenzter mit Daten modulierter Signalprozefs
zeitlich begrenzter mit Daten modulierter Signalprozefs

Signalvektor

Signalvektor mit Datenmodulation

Signalvektor vor der Gaufsschen Stérung
Zufallsvektor des Signals vor der Gaufschen Stérung
Matrix zum zyklischen Verschieben der Elemente
innerhalb der Spalten einer Matrix

Matrix aus zeitverschobenen Signalvektoren x(7
Matrix aus zeitverschobenen Signalvektoren x(d, 7)
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Yy Variable

Yn zeitdiskrete Variable

z(t) Storsignal

Z Menge der ganzen Zahlen

Z, k-tes Element des Vektors Z

Z(t) Gaufsscher Rauschprozef

Zy(t) Z(t) nach der Filterung mit ¢(t)

Zrp(t) Z(t) nach der Filterung mit g7 p(t)

z Storsignalvektor

Z Zufallsvektor der Gaufsschen Kanalstérung
« Azimut

I} Elevation

I} Schwelle des Schwellwertdetektors

Bm maximale Elevation

v Schétzfehler der Zeitverschiebungsschitzung
Ymax maximal zulédssiger Schitzfehler

der Zeitverschiebungsschéitzung

a(t) Deltaimpuls
A Parameter des Fehlersignals s(7)
A~y Offset des Fehlersignals
n Zeitdispersion
v Schétzfehler der Frequenzverschiebungsschitzung
P max maximal zulédssiger Schitzfehler
der Frequenzverschiebungsschitzung
2] Parametervektor
[C] Zufallsvektor der Signalparameter
v Frequenzverschiebung des Kanalmodells
Um maximale Dopplerverschiebung
Vmnax maximal moégliche Frequenzverschiebung
v Frequenzverschiebung des Kanals
v(r) Frequenzverschiebungsschitzer

£ Differenz zweier Zeitpunkte



o(1)
erm(n,§)
©0z2(£)
@Zgzg(f)
(I)HH(na U)
Dzz(f)

Abkiirzungen, Notation und Formelzeichen

Zeitverschiebung des Kanalmodells

dwell time - Dauer zum Auswerten eines Quadrates
der Unsicherheitsregion

Zeitverschiebung des Kanals
Zeitverschiebungsschitzer

Frequenzdispersion

Phasendrehung

zeitkontinuierliche Phasendrehung
Schéitzung der Phasendrehung
Autokorrelationsfunktion von H(n, 1)
Autokorrelationsfunktion von Z(t)
Autokorrelationsfunktion von Z,(t)
Scatterfunktion
Rauschleistungsdichte von Z(t)
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