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Vorwort des HerausgebersEin beträ
htli
her Anteil der Weitverkehrskommunikation wird au
h inder Zukunft über Satelliten erfolgen. Dabei werden insbesondere bei derVersorgung abgelegener Gebiete, zu denen zum Beispiel die Ozeane gehö-ren, Low Earth Orbit (LEO-) Satellitensysteme eingesetzt werden. Be-sonders interessant ist, unter anderem im Hinbli
k auf die Einführungdes Universal Mobile Tele
ommuni
ation Systems (UMTS), natürli
h dieÜbertragung hoher Datenraten, für die der Frequenzberei
h um 20/30GHz genutzt werden soll. Skeptiker sind der Ansi
ht, daÿ LEO-SATCOMSysteme für Europa wegen der di
hten Besiedelung weniger interessantseien. Dem muÿ entgegengehalten werden, daÿ es hier ni
ht um die Ver-sorgung der eigenen Wohnbevölkerung sondern um Aufgaben der globalenErrei
hbarkeit geht. Gerade die Verknüpfung von Kommunikation undNavigation in einem LEO-SATCOM System bietet für die Zukunft, bei-spielsweise für Flugleitung und Flugsi
herheit, ein weites Aufgabenfeld.Mit dem vorliegenden ersten Band der Fors
hungsberi
hte aus dem Insti-tut für Na
hri
htente
hnik werden Simulationsmodelle für die Bewertungvon Satellitenübertragungsstre
ken im 20/30 GHz Berei
h vorgestellt. Be-sondere Berü
ksi
htigung �nden dabei neben den Eigens
haften des Aus-breitungskanals die Ni
htlinearität des im Satelliten genutzten Verstärkersund die dur
h die hohen Relativges
hwindigkeiten von Sendern und Emp-fängern entstehenden Dopplervers
hiebungen. Darüber hinaus werden diedenkbaren Störszenarien einer SATCOM-Stre
ke wie Mehrwegeausbrei-tung, Re�exionen, Na
hbarkanal- oder Störsender sowie deren Berü
ksi
h-tigung bei der Übertragung, z.B. dur
h die Anwendung der Bandspreiz-te
hnik, ausführli
h diskutiert. Die Modularität des Simulationsaufbaus,die auf den Eigens
haften des hier benutzten Simulations-tools COSSAP(Communi
ation System Simulation and Analysis Pa
kage) der FirmaSynopsis beruht, gestattet jederzeit eine Anpassung an beliebige Übertra-gungszenarien und Aufgabenstellungen. Das hier dargestellte Know Howbasiert ni
ht auf der Simulation selbst sondern auf Kenntnissen der Aus-breitungsphysik elektromagnetis
her Wellen und der Verfahren modernerNa
hri
htenübertragung.Es ist zu ho�en, daÿ diese Arbeit dazu beiträgt, die tatsä
hli
he Bedeu-tung der LEO-SATCOM Systeme für die Ents
heidungsträger in Politikund Wirts
haft der Bundesrepublik Deuts
hland transparent zu ma
hen.Karlsruhe im Mai 1997Friedri
h Jondral
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Zusammenfassung vZusammenfassungDie Zielsetzung dieser Arbeit besteht darin, Simulationsmodelle für denSatellitenfunk im 20/30 GHz Berei
h zu erstellen, ein Frequenzberei
h,dessen Bedeutung für zukünftige satellitengestützte Kommunikationsver-bindungen deutli
h zunehmen wird. Diese Mögli
hkeit, das Übertragungs-verhalten des Satellitenkanals mögli
hst realitätsnahe na
hzubilden, istdie wirts
haftli
h günstigste Methode, die Systemeigens
haften vor derInbetriebnahme kennenzulernen und die besten te
hnis
hen Parameter zuwählen.Die Modellierung des Kanals beruht bezügli
h der atmosphäris
hen Ver-luste und der Regendämpfung auf den Empfehlungen der ITU (Internatio-nal Tele
ommuni
ation Union), die aus Messungen hervorgegangen sind.Die physikalis
hen Gesetze für die Freiraumdämpfung und die Positiondes Satelliten, bestimmt dur
h die Ellipsenglei
hungen der Bahngeome-trie, sind berü
ksi
htigt. Zudem wird die Dopplervers
hiebung für ni
htgeostationäre Satelliten bereitgestellt. Alle relevanten Raus
hquellen, diesi
h insbesondere in Verstärkern und Empfangsantennen lokalisieren las-sen, sind implementiert.Eine satellitengestützte Kommunikationsstre
ke umfaÿt neben Uplink-und Downlinkkanal den Transponder des Satelliten als Verbindungskom-ponente. Die dort übli
herweise Verwendung �ndenden Verstärker basie-ren auf der Röhrente
hnologie, so daÿ für die Simulation deren ni
htlineareKennlinien abgelegt sind.Die Bereitstellung von Quellen und Senken zum Betrieb der Simulations-stre
ke ist obligatoris
h. Hierfür stehen phasengetastete Signale mit 2und 4 Zuständen (PSK2/PSK4) zur Verfügung. Zudem werden basierendauf den phasengetasteten Signalen als Primärmodulation zwei bandsprei-zende Übertragungsverfahren realisiert, und zwar Dire
t Sequen
e SpreadSpe
trum (DSSS) und Frequen
y Hopping (FH).Im Rahmen einiger simulativer Untersu
hungen werden als Störsignalesenderseitig no
h weitere Modulationsarten wie AM, OOK und QAM be-reitgestellt.Je na
h gewähltem Szenario ist die Übertragungsstre
ke dur
h E
hos, diedur
h die Re�exion der Signale an Hindernissen entstehen, gestört. Dasi
h die Hindernisse und bei einem Mobilfunksystem au
h die Sender undEmpfänger bewegen können, sind die E
hos sowie die direkte Kompo-nente zeitabhängig. Dies bedeutet, daÿ die Impulsantwort des Kanals ein



vi Zusammenfassunginstationärer Zufallsprozeÿ ist, der in Form eines FIR Filters mit zeitva-rianten Koe�zienten berü
ksi
htigt wird. In jedem Mehrwegepfad wirdeine rayleigh- oder ri
everteilte Zufallsvariable, die bei Bedarf mit einerLognormalverteilung kombinierbar ist, erzeugt.Neben der Bereitstellung eines Simulationsmodells für den Satellitenfunkwerden no
h einige wesentli
he Systemaspekte sol
her Kommunikations-stre
ken untersu
ht. Da die Dopplervers
hiebung im 20/30 GHz Berei
hre
ht groÿe Werte annimmt, sind Maÿnahmen erforderli
h, die diese kom-pensieren, um den Empfang des Nutzsignals zu ermögli
hen. Dazu werdenvers
hiedene Empfangsprinzipien näher untersu
ht.Ein groÿes Problem der Na
hri
htenübertragung über transparente Trans-ponder ist die beabsi
htigte oder unbeabsi
htigte Einstreuung von Störsi-gnalen in das Transponderband. Sie verursa
hen aufgrund der Ni
htlinea-rität der dort verwendeten Verstärkerröhren ein breitbandiges Störsignal.Aus diesem Grund wird eine Simulationsreihe dur
hgeführt, deren Zieldarin besteht, die te
hnis
hen Parameter eines Störsignals mit der gröÿtenStörwirkung herauszu�nden. Hierbei stellt si
h heraus, daÿ insbesondereeinfa
he Modulationsarten mit genügend hoher spektraler Leistungsdi
htestarke Störungen verursa
hen.In einer weiteren Simulationsreihe wird untersu
ht, ob Bandspreizverfah-ren die im Transponder entstehenden Störungen wirksam unterdrü
kenkönnen. Die Ergebnisse zeigen deutli
h eine Verbesserung, falls die Ener-gie des Störsignals geringer ist als diejenige des Nutzsignals.Insgesamt gesehen werden in dieser Arbeit alle für die Simulation vonSatellitenstre
ken erforderli
hen physikalis
hen und te
hnis
hen Zusam-menhänge dargestellt und in das Simulationstool COSSAP implementiert.Simulationen anhand konkreter Szenerien führen zu konsistenten Ergeb-nissen.Dur
h die Modularität des Simulationsaufbaus ist eine Anpassung an wei-tere Szenarien und Aufgabenstellungen jederzeit mögli
h.



1 Einleitung 11 EinleitungHeutzutage ers
heint es uns ganz natürli
h, daÿ die Planeten um die Sonnekreisen und der Mond � so wie die Satelliten � um die Erde. Dieswar ni
ht immer so, da si
h die Weltbilder, die häu�g Spiegelbilder derherrs
henden religiösen Au�assung waren, über die letzten Jahrhunderteveränderten. Erst im 16./17. Jahrhundert wurden die wahren Zusam-menhänge erkannt. Aus astronomis
hen Beoba
htungen leitete JohannesKepler (1571�1630) empiris
h die bis heute geltenden Keplers
hen Gesetzeab:1. Die Planeten bewegen si
h auf Ellipsen, in deren einem Brennpunktdie Sonne steht (1605).2. Der von der Sonne na
h einem Planeten zeigende Ortsvektor über-strei
ht in glei
hen Zeiten glei
he Flä
hen (1618).3. Die Quadrate der Umlaufzeiten der Planeten verhalten si
h wie diedritten Potenzen der groÿen Halba
hsen ihrer Bahnellipsen (1618).Die Frage na
h der Ursa
he dieser Bewegung wurde erst später dur
hIsaa
 Newton's (1643�1727) Gravitationsgesetz [Wes63℄ beantwortet. Diete
hnis
he Bedeutung, die heute diese Gesetze im Rahmen der Satelliten-kommunikation errei
ht haben, zei
hnete si
h am Ende des 2. Weltkriegesab. Der spätere S
ien
e-�
tion Autor Arthur C. Clarke skizzierte damalsin [Cla45℄ die Vision eines Kommunikationssystems. Er hatte erkannt, daÿdie Kombination der Raketente
hnologie mit der Übertragungste
hnik imUHF/SHF-Berei
h (300 MHz�30 GHz) z.B. über geostationäre Satellitenals Funkrelais groÿe Vorteile verspra
h.Bis zum Abs
huÿ des ersten Satelliten na
h der Verö�entli
hung vonClarke sollten aber no
h 12 Jahre vergehen. Dieser wurde von der So-wjetunion im Oktober 1957 unter dem Namen SPUTNIK in eine niedrigeUmlaufbahn ges
hossen. Im Juli 1963 errei
hte der erste geostationäreSatellit (SYNCOM) seine Umlaufbahn. Zwei Jahre später stand der erstekommerzielle Satellit � INTELSAT I � zur Verfügung. Hohe Kostenbei geringer Übertragungskapazität bes
hränkten die Anzahl der Nutzerund deren Na
hfrage. Zudem bra
hte INTELSAT I keinen Mehrnutzen,da er nur als Alternative zu den Transatlantikkabeln zwis
hen Amerikaund Europa fungierte.Mit forts
hreitender Te
hnologie konnten immer gröÿere und s
hwerereSatelliten mit wa
hsender Leistungsfähigkeit in Umlaufbahnen ges
hos-sen werden. Eine Verkleinerung der Erdestationen mit jeweils geringerenKosten war die Folge. Damit erö�nete si
h die Mögli
hkeit, au
h über Sa-



2 1 Einleitungtelliten viele Empfänger glei
hzeitig von einer Senderstelle zu versorgen,wie die heutige Fernseh- und Rundfunkversorgung beweist.Neben diesen Simplexverbindungen ohne Rü
kkanal steigt die Na
hfragena
h Punkt zu Punkt Duplexverbindungen bei freier Ortswahl. Ein er-ster S
hritt in diese Ri
htung sind VSAT (Very Small Aperture Terminal)Satellitennetze, die Zweiwege-Spra
h-, Video- und Datenkommunikationzwis
hen einer Zentrale und den einzelnen VSAT Stationen sowie zwis
henden VSATs selbst ermögli
hen. Die Topologie des Netzes ist dabei stern-förmig. Allerdings ist die Wahl des Ortes dur
h die Ausleu
htzone desSatelliten begrenzt. Das Ziel zukünftiger Kommunikationste
hnologienist die Ermögli
hung breitbandiger Duplex-Kommunikationsverbindungenvon jedem beliebigen Punkt zu jedem anderen Punkt der Erde. Da dietotale terrestris
he Ers
hlieÿung allein aus Kostengründen auss
heidet,benötigt man z.B. ein System von vielen Satelliten in niedrigen Umlauf-bahnen [Mey94℄. Die Frequenzen be�nden si
h allerdings im Berei
h 20/30GHz, um eine breitbandige Anbindung zu gewährleisten. Da dieser Fre-quenzberei
h bisher no
h wenig genutzt ist, liegen kaum Erfahrungen be-zügli
h des Kanalverhaltens und der Systemauslegung vor. Die Inbetrieb-nahme eines Testsystems s
heidet unter �nanziellen Gesi
htspunkten aus,so daÿ als einzige sinnvolle Mögli
hkeit, wie au
h in [Dav94℄ dargestellt,der Aufbau eines Simulationsmodells bleibt.Ziel dieser Arbeit ist die Erstellung eines Simulationsmodells für den Fre-quenzberei
h 8�30 GHz unter Berü
ksi
htigung vers
hiedener Modulati-onsarten und Orbits sowie unter Einbeziehung von Mehrwegeempfangs-bedingungen.1.1 OrbitsDer Orbit ist die von Satelliten benutzte Umlaufbahn. Sie wird dur
h dasGlei
hgewi
ht der auf die Satellitenmasse m wirkenden Erdanziehung
~FE = −GME m

|~r |2
~r

|~r | , (1.1)die zum Erdmittelpunkt geri
htet ist (Gravitationsgesetz), und der in ent-gegengesetzter Ri
htung wirkenden Zentrifugalkraft
~Fz = m

d2~rdt2 (1.2)



1.1 Orbits 3bestimmt. Dabei sind G die universelle Gravitationskonstante, ME dieMasse der Erde und ~r der Ortsvektor des Satelliten. Dies führt mit µ =
GME zu d2~rdt2 = − µ

|~r |2
· ~r

|~r | , (1.3)

Bild 1.1: Satellitenbahn in der Orbitalebene.einer ni
htlinearen Vektordi�erentialglei
hung zweiter Ordnung. Die Lö-sung dieser Glei
hung [PB86℄ für ges
hlossene Bahnkurven führt auf eineEllipsenglei
hung, d.h. der Satellit bewegt si
h in einer Ebene. Dabeibe�ndet si
h die Erde in einem der beiden Brennpunkte (Koordinatenur-sprung 0 in Bild 1.1). Der gröÿte Abstand des Satelliten zur Erdober�ä-
he heiÿt Apogäum ra, der kleinste Abstand Perigäum rp. Der Orbit wirddur
h folgende 6 Parameter eindeutig im Raum festgelegt. Die groÿe Halb-a
hse a, die Exzentrizität e und der überstri
hene Winkel φ0 seit Dur
h-laufen des Perigäums sind in Bild 1.1 dargestellt. Aus Bild 1.2 gehender Winkel Ω (Sternenwinkel) des aufwärtsgeri
hteten Dur
hstoÿpunktes(Aufwärtsknoten) ausgehend vom Frühlingspunkt in östli
her Ri
htung,der Inklinationswinkel i zwis
hen Äquatorebene und Orbitalebene undder Winkel ω zwis
hen Dur
hstoÿpunkt und Perigäum hervor. Bild 1.2zeigt die Verhältnisse in einem Koordinatensystem, dessen z-A
hse mit



4 1 Einleitungder Rotationsa
hse der Erde übereinstimmt und Ri
htung Nordpol zeigt.Die x-A
hse zeigt zum Frühlingspunkt, dem Punkt, an dem die Ekliptik†die Himmelsäquatorebene im Frühling dur
hstöÿt. Die y-A
hse liegt mitder x-A
hse in der Äquatorebene.

Bild 1.2: Lage eines Orbits im Raum.Die Exzentrizität ist gegeben dur
h
e =

ra − rp
ra + rp

. (1.4)Zur Charakterisierung der Umlaufbahnen sind allerdings nur drei Para-meter nötig: Die Länge der groÿen Halba
hse, die Exzentrizität und derInklinationswinkel. Die restli
hen Parameter stellen den zeitli
hen Bezugher.1.1.1 Zirkulare OrbitsWird die Exzentrizität e zu Null gewählt, fallen die beiden Brennpunkteder Ellipse zusammen. Sie entartet dann zu einem Kreis, einem soge-nannten zirkularen Orbit. Dadur
h ist der Abstand zur Erde zu jedemZeitpunkt glei
h. Der bekannteste zirkulare Orbit ist der in einer Höhe von
† s
heinbare Sonnenbahn



1.1 Orbits 535786 km über dem Äquator (Inklination 0◦) gelegene geostationäre Or-bit. Dur
h die spezielle Wahl ihrer Parameter entspri
ht die Umlaufdauereines Satelliten auf dieser Bahn der Erdrotation. Der Satellit s
heint festüber einem Punkt auf der Erdober�ä
he zu stehen. Damit läÿt er si
h gutals Funkrelais verwenden, wie die groÿe Anzahl an Fernmelde- und Fern-sehsatelliten im geostationären Orbit beweist. Die polnahen Regionenkönnen allerdings ni
ht errei
ht werden. Zudem sind die Elevationswinkelin äquatorfernen Gebieten gering. In Mitteleuropa werden nur no
h Win-kel um 30◦ errei
ht. Abhilfe s
ha�t man dur
h inklinierte (0◦ < i < 90◦)oder polare (i = 90◦) Orbits (Bild 1.3), die temporär au
h bei hohenBreitengraden groÿe Elevationswinkel zulassen. Der Spezialfall kleinerInklinationswinkel bei geostationärer Bahnhöhe führt von der Erde ausbetra
htet zu einer Oszillation des Satelliten um den Äquator bei glei
h-zeitiger temporärer Vergröÿerung des Elevationswinkels. Dabei bleibt derVorteil der Geostationarität erhalten. Soll bei dieser Bahnkon�gurationständig ein Berei
h ausgeleu
htet werden, der deutli
h südli
h oder nörd-li
h (z.B: Mitteleuropa) des Äquators liegt, sind mindestens drei Satellitenerforderli
h.Da die groÿe Entfernung von der Erde hohe Sendeleistungen erfordert,die bei Mobilfunkanwendungen nur begrenzt vorhanden sind, besteht dieMögli
hkeit, die Bahnhöhe und damit die Umlaufperiode zu verkleinern.Bei Bahnhöhen von 10000-20000 km spri
ht man von Medium Earth Or-bits (MEO) oder tre�ender von Intermediate Cir
ular Orbits (ICO, wirdvon Inmarsat benutzt), bei Bahnhöhen bis 2000 km spri
ht man von LowEarth Orbits (LEO).1.1.2 Elliptis
he OrbitsWählt man die Exzentrizität zwis
hen 0 und 1, verläuft die Bahnkurve aufeiner Ellipse (Bild 1.4), d.h. der Abstand des Satelliten zur Erde verän-dert si
h periodis
h. Na
h dem 2. Keplers
hen Gesetz bedeutet dies aber,daÿ die Winkelges
hwindigkeit mit wa
hsender Entfernung von der Erdeabnimmt. Das Perigäum wird am s
hnellsten dur
hlaufen, das Apogäumam langsamsten. Diese Eigens
haft des elliptis
hen Orbits läÿt si
h fürdie Na
hri
htenübertragung am besten um das Apogäum herum nutzen.Dort ist der Satellit quasi-geostationär. Er steht für mehrere Stundenals Relaisstation mit hoher Elevation zur Verfügung. Da diese Bahnennur für äquatorferne Gebiete sinnvoll sind, werden inklinierte Orbits ver-wendet, deren Apogäen über der Nord- oder Südhalbkugel liegen. Manspri
ht daher au
h von Highly In
lined Ellipti
al Orbits (HEO). Ein klas-sis
hes Beispiel ist der sogenannten Molnya Orbit, der während des kalten
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Bild 1.3: zirkulare Orbits.Krieges von der damaligen Sowjetunion als Orbit verwendet wurde. SeinCharakteristikum ist eine Umlaufperiode von 12 h mit einem Apogäumüber der nördli
hen Hemisphäre. Da die Erde ungefähr 24 h für eineUmdrehung benötigt und Nordamerika etwa 180 Längengrade von derSowjetunion entfernt liegt, dreht si
h die Erde so unter der Satellitenbahndur
h, daÿ ein Satellit einen knappen halben Tag über Nordamerika undin der zweiten Hälfte des Tages über der ehemaligen Sowjetunion steht.1.2 SatellitensystemeDa bei ni
ht geostationären Satelliten dur
h die Geometrie keine ständigeAbde
kung einer Region auf der Erdober�ä
he errei
ht werden kann, müs-sen zur Erzielung einer ständigen Abde
kung mehrere Satelliten verwen-det werden. Bei der Minimierung des Aufwands sollte die Wahl des Orbitsso auf die Erdrotation abgestimmt sein, daÿ der Satellit na
h einem Ster-nentag† wieder genau über derselben Stelle der Erdober�ä
he steht. Dannkann tägli
h mit derselben Ausleu
htungszone gere
hnet werden. Sol
hefür Kommunikationssatelliten wi
htigen Bahnen heiÿen geosyn
hron. Soll
† 23 h 56 min 4,1 s
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Bild 1.4: elliptis
her Orbit.z.B. nur Europa ständig ausgeleu
htet werden, genügen drei HEO Satelli-ten, die versetzt auf genau einem Orbit umlaufen, dessen Apogäum überEuropa liegt. Soll eine weltweite Abde
kung errei
ht werden, sind mehrereHEOs, eventuell in Kombination mit GEO Satelliten, mögli
h, oder maninstalliert ein reines MEO oder LEO System, wobei mit sinkender Bahn-höhe die Anzahl an Satelliten drastis
h zunimmt. Bekannte existierendeBeispiele für die weltweite satellitengestützte Abde
kung sind das ameri-kanis
he und das russis
he Navigationssystem, GPS (Global PositioningSystem) bzw. GLONASS (GLObal'naya NAvigatsionnaya SputnikovayaSistema), die auf 6 bzw. 3 MEOs in ungefähr 20000 km Entfernung jeweilsinsgesamt 24 Satelliten, davon drei als Reserve, kreisen lassen. Aufgrundvon Geldnöten und s
hle
hten Produktionsbedingungen hat GLONASSbisher no
h ni
ht die volle Operabilität errei
ht. Vors
hläge zur weltwei-ten Abde
kung mit mögli
hst wenigen Satelliten sind JOCOS (JugglerOrbit COnStellation) [Pen94℄, ein MEO Satellitensystem mit mindestens7 Satelliten, oder LOOPUS (quasi-geostationary Loops in Orbit O

u-pied Permanently by Unstationary Satellites) [Eur95℄, ein HEO Satelli-tensystem, wel
hes die wi
htigsten Erdregionen ausleu
htet. Dieser letzte



8 1 EinleitungVors
hlag soll für die Realisierung des Broad
astsystems Ar
himedes ver-wendet werden.Zusätzli
h muÿ bei der Auswahl erdnaher Bahnen die Existenz der vanAllen Strahlungsgürtel berü
ksi
htigt werden [Jon95℄, die die Erde torus-förmig in den Berei
hen 1500 und 5000 km sowie zwis
hen 13000 und20000 km Höhe ums
hlieÿen (Bild 1.5). In diesen Gürteln be�nden si
hdur
h die Wirkung des Erdmagnetfeldes besonders viele Elektronen undProtonen, die die elektronis
hen Komponenten des Satelliten in ihrer Lei-stungsfähigkeit und Lebensdauer beeinträ
htigen. Insbesondere HEO Sa-telliten sind dur
h die ständige Variation der Bahnhöhe zwis
hen Peri-gäum und Apogäum davon betro�en. Eine reduzierte Lebensdauer ist dieFolge. Eine Übersi
ht geplanter Satellitensysteme zeigen Tabelle 1.1 undTabelle 1.2, zusammengestellt aus [AS96, Ana95, BW94, Lut95, MNE94,WMPP94, S
h93℄.

Bild 1.5: Van Allen Gürtel.Die beiden Tabellen sind unterteilt na
h Systemen auf niedrigen (LEO)und auf höheren Umlaufbahnen, teilweise mit starker Exzentrizität. Mitabnehmender Bahnhöhe nimmt die Anzahl der Satelliten zu. Diese be-stimmt glei
hzeitig die minimale Elevation, unter der eine ausrei
hendeÜbertragung no
h mögli
h sein muÿ. Nur knapp die Hälfte der Systemebietet eine globale Versorgung an. Alle anderen reduzieren die Verfügbar-keit auf bestimmte Regionen, die den jeweiligen Betreibern wirts
haftli
h
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System
ECCOG
lobalstarCo
nstellation
Courier
IridiumT
eledesi


Firma
TelebrásLor
al/Qual
omm
SATCON
MotorolaT
eledesi


Höhe(km)
2000
1414
1018
900
780695
�705

Orbits
1
8
4
8
62
1

Satelliten+Reserv
esatelliten
11+1
48+8
48
646
6+6840
+84

Beams/SAT

16
7
39
486
4

Inklination[◦ ℄
0
52
90
768
6,498,142�
98,182

Umlaufperiode[m
in℄1
27,2
113,8
105,5
103,0
100,5
98,8

Si
htbarkeit[min
℄
16,2
16,5
13,9
12,5
11,1
3,5

min.Elevation[◦

℄
22,2
10
7,5
88
,240

Abde
kung
27,5◦ N�27,5◦ S
70◦ Nbis70◦ S
global
global
globalfas
tglobal

Zugri�sverfahren
CDMA
CDMA
CDMACD
MA/TDMAFDMAund TDMA/TDD

↑

FDMA

↓

ATDMA

Modulationsart
PSK2
PSK4
PSK4
PSK2
PSK4PSK
8TCM

Datenrate[kbit/s
℄
9,6
9,6
2,4
13,6
2,416�
2048

Bandbreite[MHz
℄
1,25↑1
6,5;↓1�5
50,0
416780
0

FrequenzUp/-
L1,6100
�1,621351,61
00�1,62651,61
00�1,62651,621
35�1,626528,
7�29,1

Downlink[GHz℄
S2,483
5�2,50002,48
35�2,50002,48
35�2,50001,621
35�1,626518,
9�19,3

FeederFrequ.Up
/-
5,091�5,25
6,555
19,4�19,6
27,6�28,4

Downlink[GHz℄
C 6,875
�7,0555
,160
29,1�29,31
7,8�18,9

ISL[GHz℄
�
�
Ku23,1
8�23,38um
60;63

Operationsbeginn
1999
1998
1998
1999
19982
001

Tabelle1.1:G
eplanteLEOS
atellitensystem
e(↑:Uplink,↓

:

Downlink).



10 1 Einleitunginteressant ers
heinen. So ers
hlieÿt das ECCO System den äquatorialenGürtel unter Führung von Telebrás (Brasilien), das etwa 25 % der Weltbe-völkerung errei
hen kann. Mit einem erhöhtem Aufwand kann Globalstar[Rou93℄, ein Konsortium aus unters
hiedli
hen Firmen, das in Deuts
h-land dur
h DASA vertreten ist, den Berei
h ±70◦ um den Äquator ab-de
ken und damit etwa 90 % der Erdbewohner errei
hen. Eine gezielteAusleu
htung für äquatorferne Gebiete ist mit den HEO Systemen Ar-
himedes und Ellipsat erzielbar. Ar
himedes, das eigentli
h ein reinesBroad
ast System für DAB Signale ist, leu
htet dur
h ges
hi
kte Wahlder Apogäen die wirts
haftli
h bedeutendsten Gebiete wie Europa, Asienund Nordamerika aus. Bei Ellipsat kann dur
h Kombination mit einemäquatorialen Orbit (LEO) die gesamte nördli
he Halbkugel und die süd-li
he bis zum 50. Breitengrad abgede
kt werden.Die verbleibenden LEO Systeme wollen globale Errei
hbarkeit gewähr-leisten, allerdings bei unters
hiedli
her Bahnhöhe und minimaler Eleva-tion. Eine ähnli
he Verfügbarkeit errei
ht man bei geringerer Satelliten-zahl mit den beiden MEO Systemen Odyssey und ICO. Eine Sonderstel-lung nehmen MSAT und Celsat mit ihren GEO Systemen ein, die nurdem nordamerikanis
hen Kontinent zur Verfügung stehen. Entgegen denFrequenzzuteilungsplänen sollen au
h diese Up- und Downlinkfrequenzenerhalten, die für mobilen Satellitenfunk bei ni
ht geostationären Systemenreserviert sind. Der Grund hierfür ist die zukünftige Verfügbarkeit vonGeräten in diesem Frequenzberei
h und die Option der Betreiber, dur
hHinzufügen weiterer Satelliten ein globales Netz aufzubauen. Allerdingswerden voraussi
htli
h nur wenige Systeme aus wirts
haftli
hen Gründentatsä
hli
h realisiert werden. Die wahrs
heinli
hsten Kandidaten von derFinanzierung her sind Globalstar, Iridium [HC93℄, das in Deuts
hlanddur
h Siemens und VEBACOM unterstützt wird (die ersten 5 Satellitenwurden im Januar 1997 in Umlaufbahnen gebra
ht; die restli
hen sollenbis Ende 1997 folgen), ICO (Inmarsat-P) und Teledesi
 (Bill Gates). Einweiteres Auswahlkriterium werden die te
hnis
hen Parameter der einzel-nen Systeme sein. Die meisten bieten Standardbandbreiten zwis
hen 2,4und 13,6 kHz zur Daten- und Spra
hkommunikation an. Den zukünfti-gen Bandbreitenbedarf von Multimediaanwendungen (Video on Demand,Videokonferenz, Home Shopping,...) kann dagegen nur der Vors
hlag vonTeledesi
 befriedigen. Jeder Satellit stellt dort einen �iegenden ATM Kno-ten dar, so daÿ Datenraten von 1,24416 GBit/s [Mil94℄ mögli
h werdensollen. Standardmäÿig sind bis zu 2,048 MBit/s vorgesehen. Diese ho-hen Datenraten erfordern au
h entspre
hende Bandbreiten, die allerdingsnur no
h in den höheren Frequenzberei
hen (Ku-Band und darüber, siehe
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System
Odyssey
ICOAr
hi
medesEll
ipsatM
SATCel
sat

MEOM
EOHEO
HEOLEO
GEOG
EO

Firma
TRW+Teleglobe
Inmarsat
ESAE
llipsatA
MSCCe
lsat

Höhe[km℄
103541
035527000×
10007846×520
804062W,139
W76W,116W

Orbits
32
32
11
1

Satelliten+Reserv
esatelliten
12+31
0+26
106
22

Beams/SAT
371
21
61
414
9

Inklination[◦ ]

50
4563,
4116,5
00
0

Umlaufperiode[m
in℄
3593
59482
186287
14361
436

Si
htbarkeit[min℄
941
16240
8686
14361
436

min.Elevation
22
1050
10lag
eabh.lage
abh.

Abde
kung
Land,Küste
globalEurop

a,Asien, Nordamerika
nördl.50◦ S
USAU
SA

Zugri�sverfahren
CDMAT
DMAOFD
MCDM
ATDM
ACDMA

Modulationsart
PSK4P
SK4π 4
-DPSK4
OQPSK
DPSK4P
SK4

Datenrate[kbit/s
℄
9,62
,42400
9,6
2,4

Bandbreite[MHz
℄
5,5
21,53
61,
15,
51,25

FrequenzUp/-
1610,0�1621,35
2170�2200
1610,0�1626,5
1631,5�1660,51
610,0�1626,5

Downlink[MHz℄
2483,5�2500,0
1980�2010
1500 2483
,5�2500,01530
,0�1559,02483,5
�2500,0

FeederFrequ.Up
/-2
9,5�30,0
5�5,25
15,4-15,7
13,2

Downlink[GHz℄
19,7�20,26,
925�7,075
6,725�7,025
11,3

Operationsbeginn
20002
000199
919
9819
95

Tabelle1.2:G
eplanteMEO,
HEO,GEOSa
tellitensysteme
.



12 1 EinleitungTabelle 1.3) vorhanden sind. Teledesi
 mö
hte eine Kanalbandbreite von800 MHz nutzen können. Auf der WRC-95 (World Radio
ommuni
a-tion Conferen
e) wurden allerdings nur zwei 400 MHz Bänder bei 19 und29 GHz reserviert. Dies könnte zunä
hst eine Reduktion der geplantenDatenraten zur Folge haben. Im Verglei
h zu den anderen Systemen istder erforderli
he Aufwand deutli
h gröÿer, da für qualitativ ho
hwertigeVerbindungen groÿe minimale Elevationen notwendig sind, die neben derniedrigen Bahnhöhe die groÿe Anzahl von 840 Satelliten begründen.Band Frequenz (GHz)L 1�2S 2�4C 4�8X 8�12,5Ku 12,5�18K 18�26,5Ka 26,5�40Tabelle 1.3: Liste der Frequenzbänder.Eine vollständige Bewertung der Qualität in den höheren Frequenzberei-
hen kann eigentli
h nur dur
h Messung der Systemeigens
haften, z.B.in Form der resultierenden Bitfehlerrate unter realen Einsatzbedingungenerfolgen. Sol
he Messungen sind allerdings teuer und zeitaufwendig. Zu-dem steht gerade in der Entwi
klungsphase die notwendige Satelliteninfra-struktur ni
ht zur Verfügung. Au
h ein aussagekräftiger Verglei
h zweierunters
hiedli
her System- oder Implementierungsvarianten ist aufgrundder variierenden meteorologis
hen Bedingungen kaum mögli
h.Diese Problematik kann mit Hilfe geeigneter Simulatoren [KJ95a℄, die dasÜbertragungsverhalten des Satellitenkanals mögli
hst realitätsnahe na
h-bilden, umgangen werden. Sol
he Simulatoren ermögli
hen Messungenunter vorgegebenen, festen Randbedingungen. Auf diese Weise können dieEin�üsse einzelner Systemparameter auf die Gesamtqualität einer SAT-COM Stre
ke untersu
ht werden. Funkkanalsimulatoren sind daher einunverzi
htbares Handwerkszeug zur Bewältigung einer Vielzahl von Auf-gaben im Zusammenhang mit der Entwi
klung, der Projektierung, der



1.2 Satellitensysteme 13Realisierung und dem späteren Betrieb von Satellitenfunksystemen.Dem Verfasser ist kein Simulator bekannt, der die speziellen Eigens
haftendes Satellitenfunkkanals bei 20/30 GHz ausrei
hend berü
ksi
htigt. DieseLü
ke soll im Rahmen dieser Arbeit ges
hlossen werden.
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2.1 Das äquivalente Tiefpaÿsignal 152 SimulationsmodellZiel dieser Arbeit ist die Implementierung eines mögli
hst umfassendenÜbertragungsmodells einer Satellitenfunkverbindung im Frequenzberei
h20/30 GHz [KJ95b℄. Als Grundlage dient das Simulationstool COSSAP(Communi
ation System Simulation and Analysis Pa
kage) der FirmaSYNOPSIS, wel
hes na
hri
htente
hnis
he Grundfunktionen und graphi-s
he Ausgabeeinheiten zur Verfügung stellt. Die Implementierung umfaÿtneben den physikalis
hen Ausbreitungsbedingungen und meteorologis
henEin�üssen au
h die Realisierung von Sende- und Empfangseinri
htungen.In den nä
hsten Abs
hnitten werden zunä
hst die wi
htigsten physika-lis
hen Ein�üsse des Kanals inklusive der Antennenein�üsse modelliert.Dana
h werden die realisierten Modulationsarten sowie der Transponderbetra
htet.2.1 Das äquivalente TiefpaÿsignalDie Na
hri
htenübertragung in Funkkanälen erfolgt mit trägerfrequentenBandpaÿsignalen
s(t) = A(t) · cos

(
2πf0t+ ϕ(t)

)
, (2.1)wobei je na
h verwendeter Modulationsart die Amplitude A(t), die Trä-gerfrequenz f0 oder die Phase ϕ(t) gemäÿ der übertragenen Informationvariiert werden. Aus Gründen der späteren Übersi
htli
hkeit ist keineZeitabhängigkeit bei der Trägerfrequenz vorgesehen, da die Frequenzmo-dulation als spezielle Phasenmodulation betra
htet werden kann und so-mit s
hon in ϕ(t) enthalten ist. Das zugehörige Fourierspektrum S(f)ist, zumindest in der Praxis, näherungsweise auf einen bandpaÿförmigenBerei
h um die Trägerfrequenz f0 bes
hränkt, d.h.

S(f) = 0 falls f 6∈ [−f0− fg,−f0+ fg]∪ [f0− fg, f0+ fg], f0 ≫ fg, (2.2)wobei B = 2fg sei. B ist die Bandbreite des Signals s(t).Eine weitere Darstellung für das Bandpaÿsignal ist
s(t) = Re

{
v(t)ej2πf0t

}
(2.3)



16 2 Simulationsmodellmit v(t) als der komplexen Einhüllenden von s(t). In (2.3) erkennt man,daÿ v(t) die Trägerfrequenz f0 ni
ht mehr enthält, so daÿ v(t) au
h alsdas zu s(t) äquivalente komplexe Tiefpaÿsignal bezei
hnet wird.Der hier für das Sendesignal s(t) vorgestellte Zusammenhang besitzt inglei
her Weise für das Empfangssignal
z(t) = Re

{
r(t)ej2πf0t

}
(2.4)Gültigkeit, wel
hes über die zeitvariante Impulsantwort c(t, ξ) des Über-tragungskanals mit dem Sendesignal zusammenhängt:

z(t) =

∫ ∞

−∞
s(ξ)c(t, ξ)dξ. (2.5)Dabei ist ξ die Länge des Zeitintervalls, das zwis
hen dem Beoba
htungs-zeitpunkt t und dem Beginn der Erregung des Systems vergangen ist.Der absolute Zeitpunkt der Erregung ξ ist unerhebli
h, falls das Übertra-gungssystem zeitinvariant ist. Dann ist die Impulsantwort nur no
h vonder Zeitdi�erenz t− ξ abhängig und es ergibt si
h bei glei
hem Eingangs-signal immer dasselbe Empfangssignal z(t) unabhängig vom gewähltenSendezeitpunkt. Na
h [PM94℄ läÿt si
h (2.5) als

r(t) =

∫ ∞

−∞
v(ξ)h(t, ξ)dξ (2.6)im äquivalenten Tiefpaÿberei
h ausdrü
ken. Das äquivalente Tiefpaÿsy-stem zu c(t, ξ) ist h(t, ξ) mit

c(t, ξ) = 2 · Re
{
h(t, ξ)ej2πf0ξ

}
. (2.7)

h(t, ξ) ist ein komplexwertiger Zufallsprozeÿ, der in Abs
hnitt 2.2.6 näherbetra
htet wird.Für die Simulation der Satellitenübertragungsstre
ke müssen die Signaleabgetastet vorliegen. Da wir es na
h (2.2) mit bandbegrenzten Signalenzu tun haben, ist na
h dem Nyquisttheorem [Lük95℄ eine diskrete Darstel-lung ohne Fehler mögli
h. Eine erste naive Eins
hätzung führt dazu, daÿeine Abtastrate von mindestens 2f0+B notwendig wäre. Dur
h Nutzungder Bandpaÿunterabtastung [Jon91℄ läÿt si
h eine Abtastrate in der Nähe
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he in etwa der erwarteten minimal notwendigen Ab-tastrate entspri
ht. Die Wahl der Abtastrate ist von der Trägerfrequenzund der Breite des überfaltungsfreien Berei
hs abhängig. Somit ist dieBere
hnung deutli
h aufwendiger. Bei frequenzagilen Systemen wäre eineständige Abtastratenanpassung erforderli
h. Daher werden im allgemei-nen Simulationen für Kommunikationssysteme im äquivalenten Tiefpaÿ-berei
h dur
hgeführt, da dadur
h das Ein-/Ausgangsverhalten ebenfallsvollständig bes
hrieben ist. In den weiteren Ausführungen werden daherauss
hlieÿli
h die äquivalenten Tiefpaÿsysteme verwendet. Alle zeitli
henGröÿen liegen im allgemeinen diskretisiert im Abstand des Abtastinter-valls ∆tA < 1/2B vor.2.2 KanalmodellierungDie Bes
hreibung des Kanals umfaÿt neben der Modellierung der phy-sikalis
hen Gesetze und der meteorologis
hen Bedingungen au
h die Be-s
hreibung der Antennenein�üsse. Dabei wird zunä
hst ein zeitinvarian-ter Kanal angenommen, bevor gegen Ende des Abs
hnitts auf zeitvarianteVorgänge eingegangen wird.2.2.1 Freiraumdämpfung und AntennenDas Sendesignal gelangt über eine verlustlose Antenne in den Kanal. Diesehabe eine bestimmte Ri
ht
harakteristik, so daÿ die vorhandene Sende-leistung vorzugsweise in eine bestimmte Raumri
htung abgestrahlt wird.Das Verhältnis dieser Leistung zu der abgestrahlten Leistung einer iso-tropen Antenne ist der Gewinn GT bzw. GR, jeweils für Sende- undEmpfangsantenne. So fällt die abgestrahlte Leistung mit dem Abstand
R gemäÿ

P =
PTGT

4πR2
. (2.8)Der von der Empfangsantenne aufgenommene Anteil dieser Leistung wirdvon der e�ektiven Antennenwirk�ä
he [MG92℄

Ae� = GR
λ2

4π
(2.9)bestimmt. Für die Empfangsleistung folgt
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PR = P ·Ae� = PTGTGR

(
λ

4πR

)2

. (2.10)Der letzte Faktor bestimmt in Abhängigkeit von der Wellenlänge und derEntfernung maÿgebli
h die Empfangsleistung. Daher wird der Kehrwert
LFS =

(
4πR

λ

)2

=

(
4πRf

c

)2

(2.11)au
h Freiraumdämpfung genannt, wobei c die Li
htges
hwindigkeit ist.Die Freiraumdämpfung gibt das Verhältnis der empfangenen Leistung zurgesendeten Leistung zweier isotroper Antennen an. Damit ist klar, daÿdur
h die groÿe Entfernung zwis
hen einer Bodenstation und dem Satel-liten sowie dur
h die Benutzung von Frequenzen im Ka-Band die Frei-raumdämpfung den gröÿten Beitrag zur Gesamtstre
kendämpfung liefert.Der Gewinn der Antennen und die Sendeleistung können na
h (2.10) dieFreiraumverluste teilweise kompensieren. Antennen mit Ri
ht
harakteri-stik haben einen hohen Antennengewinn. Sie sind aufgrund der begrenztvorhandenen Sendeleistung in mobilen Bodenstationen bzw. in Satellitenangebra
ht. Der maximale Gewinn in der Hauptkeule einer Antenne ist
Gmax = η

(
πDf

c

)2

(2.12)mit der E�zienz η und dem Antennendur
hmesser D. Für Parabolanten-nen kann η = 0, 55 gesetzt werden. Weiterhin ist in der Praxis die optimaleAusri
htung der Antennen zueinander ni
ht gewährleistet. Dies führt zueinem zusätzli
hen Verlust in Abhängigkeit vom Fehlausri
htungswinkel
α. Innerhalb des 3 dB Ö�nungswinkels Θ3dB der Hauptkeule wird dieAntennen
harakteristik in dB dur
h eine Parabel approximiert. Dann istdie Fehlausri
htungsdämpfung [MB93℄

Lα = 12

(
α

Θ3dB

)2

, |α| ≤ Θ3dB/2 (2.13)mit
Θ3dB = ciπ

√
η

Gmax
. (2.14)
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htkoe�zienten gilt ci = 70◦ (Parabolantenne), wennΘ3dBin Grad angegeben wird. Man sieht, daÿ die Vergröÿerung des Gewinnseinen verkleinerten Ö�nungswinkel bedingt, d.h. die Stre
kendämpfungenkönnen ni
ht dur
h beliebige Vergröÿerung der Antenne kompensiert wer-den. Einerseits wird die Ausleu
htzone des Satelliten drastis
h verkleinert,andererseits sind beliebige Antennengröÿen ni
ht installierbar.Die Fehlausri
htungsdämpfung führt erst am Rande der Ausleu
htzoneoder bei fehlerhafter Antennenna
hführung zu erhebli
hen Werten. An-sonsten liegen diese bei Bru
hteilen eines dB und sind daher verna
hläs-sigbar.2.2.2 Atmosphäris
he Dämpfung und RegendämpfungVerluste dur
h atmosphäris
he Gase gewinnen oberhalb von 10 GHz vorallem bei kleinen Elevationen an Bedeutung. Sie sind neben der Elevationund der Frequenz abhängig von der Wasserdampfdi
hte. Die Implemen-tation der Glei
hungen na
h [ITU90
℄ ergibt Werte von deutli
h untereinem dB.Die Dämpfung dur
h RegenwolkenAWolken wirkt si
h oberhalb von 8 GHzaus. Näherungsweise [MB93, Seite 47℄ kann eine Zunahme um 20 dB pro10 GHz bei einer Elevation ε von 20◦ angenommen werden:
AWolken = 0,2(f − 8 GHz) sin 20◦

sin ε
. (2.15)Eine bedeutend höhere Dämpfung verursa
ht Regen. Zur Vorhersage derAusbreitungsbedingungen bei Nieders
hlag werden mögli
hst viele Infor-mationen über dessen räumli
he und zeitli
he Verteilung benötigt. Ab-s
hätzungen können aufgrund jahrelanger Messungen getro�en werden.Diese basieren z.B. auf Ende der 70er Jahre mit dem COMSTAR Satelli-ten [CA82℄ oder im Zeitraum 1989-93 mit dem Olympus Satelliten [Rü
91,DORJ93, JR93a℄ dur
hgeführten Experimenten. Daraus sind Vorhersage-modelle entstanden, die in Empfehlungen der ITU (International Tele
om-muni
ation Union) eingegangen sind bzw. die diese zukünftig verfeinernwerden. Für die hier betra
htete Modellierung wurden [ITU90a, ITU90
℄verwendet.Grundsätzli
h geht man bei der Bere
hnung der Regendämpfung davonaus, daÿ sie si
h als Produkt der spezi�s
hen Dämpfung γR und der ef-fektiven Weglänge Le dur
h das Regengebiet gemäÿ
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Bild 2.1: Ausbreitungsweg dur
h ein Regengebiet.
ARegen = γRLe (2.16)ergibt. Die e�ektive Weglänge Le erhält man na
h [ITU90
, (2.2.1.1)℄ aus
Le = Lsr0,01, (2.17)wobei Ls die tatsä
hli
he Weglänge der Welle dur
h den Regen darstellt(Bild 2.1). Der Reduktionsfaktor

r0,01 =
1

1 + LG/L0
(2.18)erre
hnet si
h aus der Projektion des tatsä
hli
hen Weges auf die Erd-ober�ä
he

LG = Ls · cos ε (2.19)und
L0 = 35 · e−0,015R0,01 (2.20)mit der Regenintensität R0,01, wobei die Inhomogenität des Regens be-rü
ksi
htigt wird. Der Index 0,01 bedeutet, daÿ der jeweilige Faktor für0,01 % der Dauer eines mittleren Jahres gültig ist. Für Elevationswinkel

ε ≥ 5◦ gilt
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LS =

hR − hS

sin ε
(2.21)mit der Höhe hs der Erdstation über Meeresniveau und

hR =

{
3, 0 + 0, 028 · la 0 ≤ la ≤ 36◦

4, 0− 0, 075 · (la − 36) la ≥ 36◦
(2.22)der e�ektiven Höhe des Regens in [km℄, wobei la den Breitengrad bezei
h-net, über den der Satellit gerade �iegt.Für die Bere
hnung der spezi�s
hen Dämpfung gilt

γR = k(R0,01)
α. (2.23)Die Koe�zienten k und α ergeben si
h näherungsweise aus

k =
[
kH + kV + (kH − kV ) cos

2 ε cos(2τ)
]
/2 und

α =
[
kHαH + kV αV + (kHαH − kV αV ) cos

2 ε cos(2τ)
]
/(2k).

(2.24)Die Werte für kH und kV sind in [ITU90a℄ in Abhängigkeit von der Fre-quenz tabelliert. Fehlende Zwis
henwerte werden dur
h lineare Interpo-lation über die logarithmierten Werte und Frequenzen bestimmt. DerParameter τ gibt den Polarisationswinkel der Welle zur Horizontalen an.Bei zirkularer Polarisation ist als mittlerer Polarisationswinkel τ = 45◦ zuwählen.Die Regenfallrate R0,01, die für 0,01% eines dur
hs
hnittli
hen Jahres er-wartet werden kann, beträgt für Europa na
h [ITU90d, Fig.19℄ 30 bis50 mm/h. Für Deuts
hland kann man einen Wert von 35 mm/h anset-zen, der einem sehr starken Gewitterregen entspri
ht. Im Verglei
h dazubeträgt die mittlere Nieders
hlagsmenge auf das gesamte Jahr verteilt fürKarlsruhe etwa 850 mm bzw. 850 l/
m2.Mittels der oben aufgeführten Glei
hungen läÿt si
h die Regendämpfung,die während 0,01% der Dauer eines Jahres auftritt, ermitteln. Sie wirdmit A0,01 bezei
hnet. Bei der Simulation mö
hte man jedo
h ni
ht nurden s
hle
htesten Fall betra
hten, sondern au
h Untersu
hungen für häu-�ger auftretende Dämpfungswerte (p nahe 1) oder seltener auftretendeDämpfungswerte (p klein) dur
hführen. In diesen Fällen gilt
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Ap = 0,12A0,01 p

−(0,546+0,043 log p); 0,001 ≤ p ≤ 1. (2.25)Diese Glei
hung tri�t gute Vorhersagen für Prozentanteile, die gröÿer sindals 0,01. Bei kleineren Werten ist die bere
hnete Dämpfung zu groÿ. In[HS95℄ sind die Gründe und eine Korrekturmögli
hkeit aufgeführt. Alter-nativ ist die Änderung der Regenrate aus (2.23) ni
ht mögli
h, da danndie Koe�zienten k und α aus (2.24) vollständig neu bestimmt werdenmüssen.2.2.3 PolarisationsdämpfungDie Polarisation des Sendesignals ist entweder linear, zirkular oder ellip-tis
h [MG92℄. Wird eine lineare Polarisation gewählt, wirkt si
h eineDrehung der Polarisationsebene dur
h den Kanal (Depolarisation) amEmpfänger dur
h eine Dämpfung aus. Dieser E�ekt wird dur
h Regenund Eiskristalle verursa
ht. Mit Hilfe des OLYMPUS Satelliten wurdenüber längere Zeiträume Messungen ausgewertet [JR93b℄. Die Depolarisa-tion wird insbesondere bei Elevationswinkeln unter 10◦ beoba
htet. EinMaÿ dafür ist die Kreuzpolarisationsunterdrü
kung (Cross PolarizationDis
rimination: XPD) XPD = 20 log(ac/ax). (2.26)Dabei sind ac die Komponente des Sendesignals in der ursprüngli
hen Po-larisationsri
htung und ax die Komponente in der dazu senkre
hten Pola-risationsri
htung. Die Bestimmung der Kreuzpolarisationsunterdrü
kungin Abhängigkeit von der Frequenz, dem Elevationswinkel, dem Polarisa-tionswinkel der Welle zur Horizontalen und der Regendämpfung geht aus[ITU90b℄ hervor. In den Simulationen wird von zirkularer Polarisationausgegangen, die jedo
h au
h Na
hteile besitzt. Senkre
hte und paral-lele Polarisation bezügli
h der Einfallsebene we
hseln ständig miteinanderab. Da die Re�exionskoe�zienten für diese beiden Polarisationsri
htun-gen stark unters
hiedli
h sind, ist die re�ektierte Welle meist elliptis
hpolarisiert. Zudem we
hselt bei verlustlosem Medium und paralleler Po-larisation der reelle Re�exionsfaktor für einen bestimmten Einfallswinkelsein Vorzei
hen [MG92℄. Dieser Winkel heiÿt Brewsterwinkel und be�ndetsi
h ungefähr zwis
hen 5◦ und 30◦. Der Re�exionskoe�zient der parallelpolarisierten Welle ist dann Null. Für Einfallswinkel oberhalb des Brew-sterwinkels (insbesondere senkre
hter Einfall) ändert si
h die Polarisati-onsri
htung der Welle. Au
h diese E�ekte führen zu einer Verringerung



2.2 Kanalmodellierung 23des Signal zu Störverhältnisses und müssen insbesondere bei Mehrweges-zenarien berü
ksi
htigt werden.2.2.4 Raus
henEine weitere wi
htige Kanaleigens
haft ist das Raus
hen, das dem Signaladditiv überlagert wird. Es resultiert daraus, daÿ die Empfangsanten-nen neben der Nutzsignalenergie au
h andere Formen elektromagnetis
herEnergie aufnehmen, die si
h innerhalb der Antennenempfangskeulen be-�nden. Es handelt si
h dabei um kosmis
he Hintergrundstrahlung (zu-sammen mit dem Erdmagnetfeld Ursa
he der van Allen Strahlungsgürtel[Wes63℄), um die Bewegung geladener Teil
hen in der Atmosphäre und umdie Temperaturstrahlung der Himmelskörper, die in ihrer Intensität undspektralen Energieverteilung von deren Temperatur und ihrer Bes
haf-fenheit abhängen. Für die hier betra
hteten Satellitenbahnen sind die inFrage kommenden Himmelskörper vor allem die Sonne und die Erde.Da die Hintergrundstrahlung mit wa
hsender Frequenz abnimmt, über-wiegen im 20/30 GHz Berei
h die anderen Raus
hquellen. Diese werdenüber ihre Strahlungstemperatur [BW95℄ 
harakterisiert. Sie entspri
htder Temperatur eines s
hwarzen Körpers, der die glei
he Gesamtstrah-lungsleistung wie der betra
htete Körper besitzt.Die von der Antenne aufgenommene Strahlungsleistung führt ebenfalls zueiner bestimmten Strahlungstemperatur TA der Antenne. Diese bere
hnetsi
h mit Hilfe des Integrals
TA =

1

4π

∫∫

Ω

Tb(Θ,Φ)G(Θ,Φ)dΩ (2.27)über das Produkt der Strahlungstemperatur Tb(Θ,Φ) des in der Ri
h-tung (Θ,Φ) liegenden Körpers und der normierten Antennen
harakteri-stik G(Θ,Φ), so daÿ 1
4π

∫∫

4π G(Θ,Φ)dΩ = 1 gilt. Das Integral erstre
ktsi
h über den gesamten Raumwinkel Ω einer normierten Kugelober�ä
he.Für die Empfangsantenne am Satelliten läÿt si
h das Integral in zweiTeile zerlegen. Im ersten Teil erstre
kt es si
h nur über den die Erdeenthaltenden Raumwinkel ΩE , im zweiten Teil über den gesamten restli-
hen Raumwinkel ΩR = 4π − ΩE . Betra
htet man den ersten Teil dieserGlei
hung, so ist klar, daÿ die dominierende Raus
hquelle die Erde ist.Nimmt man vereinfa
hend eine konstante Strahlungstemperatur Tb überder Ober�ä
he der Erde und eine konstante Antennen
harakteristik Güber der Hauptkeule an, vereinfa
ht si
h (2.27) zu einem Produkt. Be-
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Bild 2.2: Raus
htemperatur TA für vers
hiedene Abstände r.
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htet man nun in vers
hiedenen Abständen zur Erde Satellitenanten-nen mit glei
hem Ö�nungswinkel der Hauptkeule (Bild 2.2), so stellt manfest, daÿ die Raus
htemperatur solange glei
h bleibt (TA1 = TA2), bisdie Erdhalbkugel vollständig von der Hauptkeule erfaÿt wird. Bei gröÿe-ren Abständen trägt nur no
h ein Teil des Integrals über der Hauptkeulezur Bere
hnung der Strahlungstemperatur bei (Strahlungstemperatur desfreien Raums ≪ Tb), so daÿ die Strahlungstemperatur TA3 und damitau
h die empfangene Strahlungsleistung geringer wird.Da si
h die Betra
htungen auss
hlieÿli
h auf Kommunikationssatelliten,meist mit Spot Beams, beziehen, liegen nur Teile der Erdober�ä
he in-nerhalb der Hauptkeule (maximaler Abstand r2). Dies gilt für alle Or-bits (angepaÿte Hauptkeule). Somit ist die Raus
htemperatur unabhängigvom gewählten Orbit.Mit Hilfe der parabolis
hen CharakteristikG(Θ,Φ) aus (2.13) und Annah-men über die Verteilung der Strahlungstemperatur der Erdober�ä
he kanndas Integral in (2.27) genauer bere
hnet werden. Dies wurde in [NS85℄ fürgeostationäre Satelliten, die die gesamte Erdhalbkugel abde
ken, dur
h-geführt. Dabei wurde eine Mis
hung aus Landmassen und Ozeanen mitihren unters
hiedli
hen Temperaturen berü
ksi
htigt (Bild 2.3). Für Mit-teleuropa gilt in etwa die Kurve 30◦E (Karlsruhe: 8,4◦E, 49◦N). Ist diesesVerhältnis zugunsten der Landmassen vers
hoben, ist die Raus
htempe-ratur im s
hle
htesten Fall bis max. 290 K zu erhöhen. Die tatsä
hli
hwirkende Raus
htemperatur ergibt si
h dur
h Multiplikation mit dem An-tennenwirkungsgrad η. Der Anteil des zweiten Integrationssummandenresultiert aus der über die Nebenkeulen eingestreuten Hintergrundstrah-lung. Deren Strahlungstemperatur beträgt für Frequenzen über 3 GHzetwa 2,7 K [FS84℄. Die tatsä
hli
h wirkende Strahlungstemperatur er-gibt si
h dur
h Multiplikation mit 1− η, so daÿ der zweite Summand imallgemeinen verna
hlässigbar ist.Betra
htet man nun (2.27) für die Empfangsantenne am Boden, ist die Be-wegung geladener Teil
hen in der Atmosphäre als Raus
hquelle vorherr-s
hend, d.h. die Raus
htemperatur des Himmels bestimmt maÿgebli
h dieAntennenraus
htemperatur. Vereinfa
hend bleiben die Nebenzipfelkeu-len unberü
ksi
htigt, so daÿ keine Raus
hkomponenten aus der direktenUmgebung der Antenne aufgenommen werden. Bei widrigen Umgebungs-bedingungen muÿ die Raus
htemperatur erhöht werden. Die Sonne alsRaus
hquelle wird ni
ht ausführli
h betra
htet, da die hohe Strahlungs-temperatur von bis zu 1011 K [FS84℄ jede Funkübertragung unmögli
hma
ht und somit für die Simulation uninteressant ist. Damit entspri
ht
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Bild 2.3: Gewi
htete Strahlungstemperatur für einen geostationä-ren Orbit, parametriert über Längengrade: 30 ◦E, 90 ◦Wund 150 ◦W (Anteil der Landmassen jeweils 46, 34 und18 %); dünne Linie: erhöhte Wasserdampfdi
hte; gestri-
helte Linie: erhöhte Ober�ä
hentemperatur, beide bei30 ◦E [NS85℄.die Raus
htemperatur der Antenne der Strahlungstemperatur TSKY desHimmels (Bild 2.4) bei näherungsweise konstanter Antennen
harakteristik
G über der Hauptkeule.Bei Regen erhöht si
h die Raus
htemperatur der Empfangsantenne amBoden

TA =
TSKY
ARegen + 270 K(

1− 1

ARegen) (2.28)
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Bild 2.4: Strahlungstemperatur des klaren Himmels parametriertüber der Elevation [Fre94℄.drastis
h, so daÿ dieser E�ekt zusätzli
h neben der angestiegenen Regen-dämpfung ARegen (2.16) die Güte der Verbindung beein�uÿt [HS95℄.Im Falle parabolis
her Antennen ist der notwendige Feeder bei Sende- undEmpfangsantenne mit einer Dämpfung um 0,5 dB und einer Raus
htem-peratur von 35 K zu berü
ksi
htigen.2.2.5 SzintillationenBisher wurde davon ausgegangen, daÿ der Satellitenkanal über längereZeiträume zeitinvariant ist. In Wirkli
hkeit ändert si
h der Kanal lau-fend, so daÿ die einzelnen zeitvarianten E�ekte hinsi
htli
h ihrer simula-tiven Relevanz geprüft werden müssen. Das erste Phänomen sind Szin-tillationen, d.h. s
hnelle Variationen der Dämpfung. Der Begri� s
hnellbedeutet hier Änderungsraten von etwa maximal 100 mHz, wie in Bild 2.5zu sehen ist. Bei Änderungsraten kleiner als 10 mHz lassen si
h die lang-sam veränderli
hen Ereignisse s
hönes Wetter und Regen klar voneinan-der trennen. Somit überwiegen die Szintillationen erst bei höheren Än-derungsraten. Der Grunde für Szintillationen sind Di
htes
hwankungenin der Atmosphäre, die zu einer Änderung des Bre
hungsindexes führen.Die Überlagerung der direkten Welle mit den unters
hiedli
h gestreuten



28 2 SimulationsmodellAnteilen führt zu konstruktiver und destruktiver Interferenz und somitzu den Dämpfungsänderungen. Na
h [MV82℄ lassen si
h s
hwa
he Szin-tillationen dur
h eine Lognormalintensitätsverteilung bes
hreiben. DieserProzeÿ ist über mehrere Minuten hinweg stationär.

Bild 2.5: Leistungsdi
htespektrum† eines Bakensignals (19,8 GHz)für Regen und klaren Himmel [Ort93℄.Da die Szintillationen meist kleiner 1 dB [OMN95℄ sind, mit steigendemElevationswinkel abnehmen und länger als 2 s dauern (Bild 2.5†), er-s
heint die Simulation dieser E�ekte ni
ht notwendig. Insbesondere beiSymboldauern, die deutli
h unter 1 ms liegen, bewegen si
h die Simulati-onszeiten im Berei
h der Szintillationsdauern, so daÿ diese E�ekte wäh-rend der Simulation gar ni
ht zum Tragen kommen. Vielmehr muÿ dieserE�ekt bei der Gesamtsystemauslegung berü
ksi
htigt werden, da die fol-genden Ein�üsse ([PBD94℄) auftreten:- Reduzierung des Ausregelberei
hs bei Fadingeinbrü
hen,
† Das Leistungsdi
htespektrum basiert auf Pegelwerten. Damit ist die Einheit derVarianz dieses Zufallsprozesses dB2. Aufgrund von σ2=

∫
∞

−∞

Φ(f)df hat das Lei-stungsdi
htespektrum die Einheit dB2/Hz.



2.2 Kanalmodellierung 29- Reduzierung der E�ektivität der Antennenna
hführung,- Beein�ussung der Leistungsregelung auf dem Uplink.2.2.6 MehrwegeausbreitungAu
h bei der Na
hri
htenübertragung über Satelliten kann man ni
ht injedem Fall mit einer direkten Si
htverbindung re
hnen. Insbesondere beimobilen Systemen mit Antennensystemen geringer Direktivität muÿ mitzusätzli
hen Mehrwegekomponenten gere
hnet werden, die je na
h Ge-lände unters
hiedli
h ausgeprägt sind. In bewaldeten Gebieten tritt dur
hdas Blätterda
h di�user Empfang auf, d.h. die direkte Komponente wirdgestreut. Andererseits kann in städtis
hem Gebiet dur
h Abs
hattung diedirekte Komponente fehlen. Hier muÿ der Empfänger mit einer groÿenAnzahl an Mehrwegekomponenten zure
htkommen. Die simulative Be-handlung und natürli
h au
h die meÿte
hnis
he Ers
hlieÿung sind erstdur
h die theoretis
he Bes
hreibung zeitvarianter linearer Kanäle [Bel63℄mögli
h.Ausgehend von (2.6) erhält man dur
h Fouriertransformation der zeitvari-anten Impulsantwort h(t, ξ) bezügli
h t die dopplervariante Impulsantwort
U(ξ, ν) =

∞∫

−∞

h(t, ξ) e−j2πνt dt (2.29)mit der Dopplerfrequenzvers
hiebung ν. Erfolgt die Transformation von
h(t, ξ) bezügli
h ξ, erhält man die zeitvariante Übertragungsfunktion
H(f, t). Als Umkehrtransformation lautet der Zusammenhang

h(t, ξ) =

∞∫

−∞

H(f, t) ej2πξf df. (2.30)Die Bere
hnung der Autokorrelationsfunktionen dieser drei mittelwert-freien sto
hastis
hen Prozesse führt für die dopplervariante Impulsantwortbezügli
h einer Verzögerung η und einer Dopplerfrequenzvers
hiebung µzu
ϕUU (ξ, η; ν, µ) =

1

2
E
{
U∗(ξ, ν)U(η, µ)

}
, (2.31)für die zeitvariante Impulsantwort mit einem Zeitpunkt s zu
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ϕhh(t, s; ξ, η) =

1

2
E
{
h∗(t, ξ)h(s, η)

}
(2.32)und für die zeitvariante Übertragungsfunktion mit einer Frequenz l zu

ϕHH(f, l; t, s) =
1

2
E
{
H∗(f, t)H(l, s)

}
. (2.33)Diese Korrelationsfunktionen sind jedo
h ohne vereinfa
hende Annahmenkaum weiterverwendbar. Daher konzentriert man si
h auf die statistis
henlinearen Systeme, deren Korrelationsfunktionen invariant gegenüber Zeit-translationen sind. Ist der Erwartungswert des Prozesses h(t, ξ) konstantund hängt dessen Autokorrelationsfunktion nur no
h von einer Zeitdif-ferenz ab, heiÿt das System s
hwa
h stationär oder englis
h Wide SenseStationary (WSS). Aus (2.32) folgt

ϕhh(t, s; ξ, η) = ϕhh(τ ; ξ, η) (2.34)und aus (2.31) ergibt si
h
ϕUU (ξ, η; ν, µ) =

1

2
E







∞∫

−∞

h∗(t, ξ) ej2πνt dt ∞∫

−∞

h(s, η) e−j2πµs ds


=
1

2

∞∫

−∞

∞∫

−∞

E{h∗(t, ξ)h(s, η)} ej2π(νt−µs) dt ds
s:=t+τ
=

∞∫

−∞

ej2πt(ν−µ) dt ∞∫

−∞

ϕhh(τ ; ξ, η) e
−j2πµτ dτ

︸ ︷︷ ︸

= δ(ν − µ) · S(ξ, η; ν)
(2.35)mit

S(ξ, η; ν)
ν• τ◦ ϕhh(τ ; ξ, η). (2.36)Das Ergebnis besagt, daÿ die dopplervariante Impulsantwort U(ξ, ν) fürvers
hiedene Dopplervers
hiebungen unkorreliert ist.



2.2 Kanalmodellierung 31Unabhängig von der Stationarität bezügli
h der Zeit läÿt si
h die Statio-narität bezügli
h der Frequenz fordern. Aus (2.33) folgt dann
ϕHH(f, l; t, s) = ϕHH(Ω ; t, s) (2.37)und aus (2.32) mit (2.30) ergibt si
h

ϕhh(t, s; ξ, η) =
1

2
E







∞∫

−∞

H∗(f, t) e−j2πξf df ∞∫

−∞

H(l, s)ej2πηl dl


=
1

2

∞∫

−∞

∞∫

−∞

E{H∗(f, t)H(l, s)} ej2π(ηl−ξf) df dl
l:=f+Ω

=

∞∫

−∞

ej2πf(η−ξ) df ∞∫

−∞

ϕHH(Ω ; t, s) ej2πηΩ dΩ
︸ ︷︷ ︸

= δ(η − ξ) · ϕhh(t, s; ξ)
(2.38)mit

ϕhh(t, s; ξ)
ξ◦ Ω• ϕHH(Ω; t, s). (2.39)Hieraus folgt die Unkorreliertheit der zeitvarianten Impulsantwort für ver-s
hiedene Zeitverzögerungen, d.h. die den unters
hiedli
hen Ausbreitungs-wegen zugrundeliegenden Signale sind ebenfalls unkorreliert. Daraus re-sultiert au
h die Bezei
hnung von Bello [Bel63℄ als unkorreliert streuendoder englis
h Un
orrelated S
attered (US).Verknüpft man die beiden Stationaritäten, indem man (2.38) in (2.35)einsetzt, erhält man †

ϕUU (ξ, η; ν, µ) = δ(ν − µ) ·
∞∫

−∞

δ(η − ξ)ϕhh(τ ; η) e
−j2πµτ dτ

= δ(ν − µ) · δ(η − ξ) · S(ξ, ν)

(2.40)

† pragmatis
he Vorgehensweise na
h [Bel63℄



32 2 Simulationsmodellmit
S(ξ, ν)

ν• τ◦ ϕhh(τ, ξ). (2.41)Die Funktion S(ξ, ν) heiÿt S
atterfunktion und bes
hreibt die Übertra-gungseigens
haften des Systems eindeutig in der Zeitverzögerung-Dopp-lervers
hiebungsebene für WSSUS (Wide Sense Stationary Un
orrelatedS
attered) Kanäle.Mit (2.40) und (2.31) folgt
S(ξ, ν) =

1

2
E
{
|U(ξ, ν)|2

}
. (2.42)Na
h [PKL95℄ läÿt si
h die Zeitvers
hiebung ξ für bestimmte Zeitverzö-gerungsintervalle I (nahe E
hos) von der Dopplerfrequenzvers
hiebung νseparieren. Dann sind die beiden Gröÿen statistis
h unabhängig vonein-ander und es folgt

E{|U(ξ, ν)|2} =

∞∫

−∞

∞∫

−∞

|U(ξ′, ν′)|2pξ′,ν′(ξ′, ν′, ξ, ν)dξ′ dν′
=

∞∫

−∞

∞∫

−∞

|U(ξ′, ν′)|2 pξ′(ξ′, ξ) · pν′(ν′, ν)dξ′ dν′ ∣∣∣
ξ∈I

=

∞∫

−∞

|U(ξ′)|2 pξ′(ξ′, ξ)dξ′ ∞∫

−∞

|U(ν′)|2 pν′(ν′, ν)dν′ ∣∣∣
ξ∈I

= 2 · S(ξ) · Sξ(ν).
(2.43)Damit läÿt si
h die S
atterfunktion S(ξ, ν) aus zwei unabhängigen Mes-sungen zusammensetzen. Es handelt si
h um das Verzögerungsleistungs-di
htespektrum S(ξ), eine Messung der Leistung aller eintre�enden E
hosüber der Verzögerung ξ, sowie um die Messung des Dopplerspektrums

Sξ(ν) für Pfade mit glei
her Verzögerungszeit ξ. Mit (2.41) ergibt si
hsomit au
h
ϕhh(τ, ξ) = S(ξ) · F−1{Sξ(ν)}, (2.44)



2.2 Kanalmodellierung 33d.h. au
h die Autokorrelationsfunktion der zeitvarianten Impulsantwortist faktorisierbar.Da das zu übertragende Na
hri
htensignal bandbegrenzt ist (2.2) unddamit au
h das äquivalente Tiefpaÿsignal v(t), kann na
h [OS75℄ folgendeDarstellung gewählt werden:
v(t) =

∞∑

l=−∞
v

(
l

B

)
sin

[
πB(t − l/B)

]

πB(t − l/B)
. (2.45)Die zugehörige Fouriertransformierte ist

V (f) =







1

B

∞∑

l=−∞
v

(
l

B

)

e−j2πfl/B |f | ≤ B
2

0 sonst. (2.46)Dur
h Umformung mit Hilfe des Faltungssatzes der Fouriertransformationergibt si
h für das unverraus
hte Empfangssignal aus (2.6)
r(t) =

∞∫

−∞

V (f)H(f, t) ej2πft df
=

1

B

∞∑

l=−∞
v

(
l

B

) B/2∫

−B/2

H(f, t) ej2πf(t−l/B) df
=

1

B

∞∑

l=−∞
v

(
l

B

)[

h

(

t, t− l

B

)

∗B si(πB(

t− l

B

))]

=
∞∑

l=−∞
v

(

t− l

B

)[

h

(

t,
l

B

)

∗ si(πl)]
=

∞∑

l=−∞
v

(

t− l

B

)

h′
(

t,
l

B

)

(2.47)

mit
h′

(

t,
l

B

)

=

∞∫

−∞

h(t, ξ) si(π(l −Bξ)
) dξ. (2.48)



34 2 SimulationsmodellAus (2.47) drängt si
h direkt eine Realisierungsstruktur für die Simu-lation auf. Der Mehrwegekanal kann dur
h eine FIR (Finite ImpulseResponse) Filter Struktur [Lü
80℄ mit zeitveränderli
hen Koe�zienten
h′
l(t) = h′(t, l/B) und festen äquidistanten Verzögerungen im Abstand

l/B dargestellt werden [JBS94℄. Wegen (2.48) werden theoretis
h unend-li
h viele Koe�zienten h′
l(t) benötigt, au
h wenn die Kanalimpulsantworteine endli
he Dauer besitzt. Zudem ist jeder dieser Koe�zienten dur
h diegesamte zeitvariante Impulsantwort h(t, ξ) bestimmt. Der Faktor si(πl)im Faltungsintegral gewi
htet h(t, ξ) in der Nähe der Verzögerungszeit l/Bsehr stark, so daÿ h′

l(t) näherungsweise dem Mittelwert der Impulsantwortin einem Berei
h um diese Verzögerungszeit l/B entspri
ht.Das Intervall, für das h(0, ξ) bzw. ϕhh(0, ξ) deutli
h vers
hieden von Nullist, heiÿt Mehrwegespreizung Tm. Dieser Wert bestimmt die Anzahl derminimal benötigten Koe�zienten h′
l(t). Damit der Fehler gering bleibt,sind mindestens L = TmB + 1 Abgri�e erforderli
h. L wird auf dennä
hsten ganzzahligen Wert aufgerundet.Mit Hilfe der Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion ϕHH(Ω , τ) ergibt si
hdie Kohärenzbandbreite

Bc = inf{Ω ≥ 0

∣
∣
∣
∣
∣

∣
∣
∣
∣

ϕHH(Ω , 0)

ϕHH(0, 0)

∣
∣
∣
∣
= c, c ∈ [0, 1]

}

(2.49)für ein zunä
hst beliebiges Niveau c. Angewandt bedeutet dies, daÿ derKanal auf Signale im Frequenzabstand ≥ Bc unters
hiedli
he Wirkunghat bzw. daÿ der Kanal frequenzselektiv ist, wenn die Bandbreite desSignals gröÿer als die Kohärenzbandbreite ist. Na
h [Zol93℄ �ndet manWerte für c von 0,5, 0,75 und 0,9, die, einmal festgelegt, zu verglei
hbarenErgebnissen führen. Wegen der Beziehung
ϕHH(Ω , τ)

Ω• ξ◦ ϕhh(τ, ξ), (2.50)gibt es über die Uns
härferelation [A
h85℄ der Na
hri
htente
hnik einenZusammenhang zwis
hen Mehrwegespreizung (Signaldauer) und Kohä-renzbandbreite, so daÿ näherungsweise
Tm ≈ 1

Bc
(2.51)gilt. Analog zu (2.49) ist au
h die Kohärenzdauer
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Tc = inf{τ ≥ 0

∣
∣
∣
∣
∣

∣
∣
∣
∣

ϕHH(0, τ)

ϕHH(0, 0)

∣
∣
∣
∣
= c, c ∈ [0, 1]

}

(2.52)bezügli
h eines beliebigen Niveaus c de�niert. Ist die Dauer eines Signalskürzer als Tc, verhält si
h der Kanal gegenüber allen Zeitabs
hnitten desSignals glei
h. Wenn das Signal allerdings länger andauert, ist der Kanalzeitvariant. Eng damit verbunden ist der Begri� der Dopplerspreizung
BD. Darunter versteht man den Frequenzberei
h, für den das Doppler-spektrum S(0, ν) 6= 0 ist (im allgemeinen maximal für ξ = 0). Da

ϕHH(Ω , τ)
Ωτ•

ξν
◦ S(ξ, ν) (2.53)gilt, ergibt si
h näherungsweise über die Uns
härferelation

BD ≈ 1

Tc
. (2.54)Für die Simulation ist das Korrelationsverhalten zwis
hen den vers
hie-denen Koe�zienten h′

l(t) von Interesse. Es gilt
ϕkl(t, s) =

1

2
E{h′

k(t)h
′∗
l (s)}

=

∞∫

−∞

∞∫

−∞

si(π(k −Bξ)
) si(π(l −Bη)

)
ϕhh(t, s; ξ, η)dξdη.

(2.55)Benutzt man die Eigens
haften des WSSUS Kanals gemäÿ (2.34) und(2.38), erhält man
ϕkl(τ) =

∞∫

−∞

si(π(k −Bξ)
) si(π(l −Bξ)

)
ϕhh(τ, ξ)dξ. (2.56)Man erkennt, daÿ das Integral im allgemeinen ni
ht vers
hwindet, d.h. dieKoe�zienten h′

l(t) sind entgegen den WSSUS Kanaleigens
haften kor-reliert. Die Unkorreliertheit ist nur für stark frequenzselektive Kanäle(B ≫ Bc ≈ 1/Tm) annähernd erfüllt, da dann die si-Funktionen gegen-über ϕhh(τ, ξ) sehr s
hnell oszillieren und abklingen. Glei
hzeitig ist au
h
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Bild 2.6: Korrelationsverhalten der Koe�zienten h′
l(t); (Bc/B;L)�: (0,0043; 231) −·: (0,043; 24) −−: (0,43; 4).die Anzahl der zu realisierenden Koe�zienten sehr groÿ. Näherungsweisegilt dann

ϕkl(τ) ≈ ϕhh

(

τ,
l

B

) ∞∫

−∞

si(π(k −Bξ)
) si(π(l −Bξ)

) dξ
= ϕhh

(

τ,
l

B

)

δkl

(2.57)mit dem Krone
kersymbol δkl. Bild 2.6 bestätigt dieses Verhalten, falls in(2.56), bei glei
hzeitiger Verwendung von (2.44), für S(ξ) ein exponentiellabklingendes Verhalten gemäÿ
S(ξ) = c · e−ξ/∆t (2.58)eingesetzt und das Integral numeris
h ausgewertet wird. Die Konstante cdient zur Normierung, ∆t bestimmt indirekt die Kohärenzbandbreite Bc.

ϕhh(τ) wird der Einfa
hheit halber zu eins gesetzt. Man erkennt, daÿ beikleiner Kohärenzbandbreite (hohe Anzahl L zu simulierender Abgri�e)die Korrelation in Übereinstimmung mit (2.57) Null ist. Vergröÿert man



2.2 Kanalmodellierung 37das Verhältnis Bc/B, steigt die Korrelation geringfügig an. Sie ist amgröÿten bei zwei aufeinanderfolgenden Koe�zienten. Aufgrund der sehrgeringen Korrelationswerte, die au
h in [Par92℄ erwähnt werden, ist eineSimulation mit unkorrelierten Koe�zienten mögli
h. Die entstehendenFehler bleiben klein.Die Verhältnisse ändern si
h grundlegend, wenn ein ni
ht stationärer Ka-nal zugrunde gelegt wird. Dieser entsteht z.B. bei der Bewegung einesMobilfunkteilnehmers in urbanem Gelände. Beim Vorbeifahren an einemHaus treten Abs
hattungse�ekte auf, die einen groÿen Teil der Ausbrei-tungspfade glei
hzeitig betre�en. Damit sind verständli
herweise die ver-s
hiedenen Ausbreitungspfade und somit au
h die Koe�zienten in derSimulation korreliert. In den meisten Fällen genügt es jedo
h, innerhalbeines Zeitauss
hnittes zu simulieren, in dem der Kanal stationär ist. Füreine spezielle Situation (z.B. worst 
ase) kann dadur
h die Leistungsfä-higkeit eines Systems bestimmt und eventuell angepaÿt werden.
⊗ ⊗ ⊗

⊗ ⊗ ⊗

⊕ ⊕

⊕ ⊕

⊕Bild 2.7: Mehrwegekanalmodell.Generell gilt, daÿ s
hnelle S
hwunders
heinungen dur
h unkorrelierte Ko-e�zienten näherungsweise na
hgebildet werden können, langsame jedo
hni
ht [Par92℄.Bild 2.7 zeigt die resultierende Struktur eines bandbegrenzten WSSUSMehrwegekanals. Alle Raus
hquellen sind weiÿ und statistis
h unabhän-gig voneinander. Da die S
atterfunktion S(l/B, ν) das Leistungsdi
hte-spektrum zur Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses h(t, l/B) ist,gilt der bekannte Zusammenhang [Pap91℄
S

(
l

B
, ν

)

= ΦNN(ν)S

(
l

B

)

Sl(ν), (2.59)



38 2 Simulationsmodelld.h. dur
h Filterung mit dem Dopplerspektrum erhält man den Zufallspro-zeÿ h′
l(t) mit den erforderli
hen Korrelationseigens
haften.Allerdings ist der Zufallsprozeÿ h′

l(t) gegenüber dem Nutzsignal um Grö-ÿenordnungen s
hmalbandiger, so daÿ zusätzli
he Interpolationen undsteil�ankige Filter erforderli
h werden. Je na
h Anzahl der Abgri�e steigtder simulative Aufwand enorm an, der jedo
h dur
h ein deterministis
hesVerfahren na
h [PKL95℄ oder einem Monte-Carlo Verfahren na
h [Hoe92℄reduzierbar ist. Im ersten Fall werden die Koe�zienten h′
l(t) dur
h dieApproximation eines farbigen gauÿs
hen Raus
hens, das dur
h die Über-lagerung vieler S
hwingungen mit geeignet gewählten Amplituden, Fre-quenzen und Phasen entsteht, erzeugt. Im zweiten Fall wird der WSSUSKanal dur
h die Summation endli
h vieler Dopplerfrequenzen und Ver-zögerungen realisiert, die glei
hzeitig den Zufallsvariablen entspre
hen.Diese werden vor der Simulation �ausgewürfelt� und während der Simu-lation konstant gehalten. Dadur
h wird eine bestimmte Musterfunktiondes Prozesses realisiert. Dur
h beide Verfahren wird die aufwendige Er-zeugung von Zufallszahlen während der Simulation vermieden.2.3 Statistis
he Kanalbes
hreibung undDopplerspektrumIm vorhergehenden Abs
hnitt wurde die grundlegende Struktur des Ka-nalmodells hergeleitet. Das Aussehen des Zufallsprozesses h(t, ξ) bezie-hungsweise S(ξ, ν) wurde bisher no
h ni
ht diskutiert. Die Form des Fre-quenzgangs und der Grund für die weiÿen Anregungsprozesse sollen jetztnäher bestimmt werden.Generell s
hwankt die Empfangsleistung über der Zeit. Dieses Phänomenwird als S
hwund (Fading) bezei
hnet. Dabei sind übli
herweise s
hnelleS
hwankungen (Fast Fading) langsameren S
hwankungen (Slow Fading)überlagert.Das s
hnelle Fading resultiert zumeist aus der Interferenz mehrerer aufvers
hiedenen Wegen zum Empfangsort gelangenden Mehrwegesignalen,deren Laufzeiten und Phasen zeitvariant sind, z.B. dur
h bewegte Streu-objekte. Eine zusätzli
he Zeitvarianz ergibt si
h aus der Bewegung desEmpfängers dur
h das vorhandene Interferenzfeld. Für den betra
hteten20/30 GHz Frequenzberei
h liegen allerdings die Feldstärkemaxima und-minima im Abstand von wenigen Zentimetern. Da au
h die Antennen-wirk�ä
he in dieser Gröÿenordnung liegt, treten Mittelungse�ekte überdem Interferenzmuster auf, die die Feldstärkeänderungen vermindern.



2.3 Statistis
he Kanalbes
hreibung und Dopplerspektrum 39Der langsame S
hwund ergibt si
h aus der allmähli
hen aber stetigen Än-derung der Umgebungsbedingungen wie z.B. dur
h das Vorüberziehen vonWolken oder Nieders
hlagsgebieten. Dur
h die Mobilität des Empfängersergibt si
h eine zusätzli
he langsame Fluktuation der Empfangsleistungdur
h den Übergang zwis
hen vers
hiedenen Raumberei
hen (Stadt, Vor-ort, freies Land) mit unters
hiedli
hen Ausbreitungssituationen. Dies be-deutet, z.B. beim Übergang in den Abs
hattungsberei
h eines Hinder-nisses, den Wegfall der direkten Welle und eventuell ein Anwa
hsen derAnzahl der Mehrwegekomponenten. Da die Wegstre
ken, auf denen si
hsol
he Änderungen bemerkbar ma
hen, deutli
h gröÿer sind als der Ab-stand der Maxima und Minima im Interferenzmuster, ergeben si
h deut-li
h langsamere zeitli
he Fluktuationen.Mit Hilfe diverser Meÿkampagnen [LCD+91, BEP95a, CJLV95, CV94,BEP95b, JL95℄ wurden die vers
hiedenen Fadingphänomene in statisti-s
he Modelle umgesetzt. In [LS91, Cas92, DRFP94, DGGL96℄ wurdendiese Modelle zur Simulation von SATCOM Stre
ken verwendet. Fol-gende zusammenfassenden Aussagen können daraus entnommen werden:1. Liegt eine Si
htverbindung zwis
hen Sender und Empfänger vor, zeigtder Pfad ein ausgeprägtes Ri
everhalten [Pro95℄.2. Kommt der Verbindungsweg nur dur
h Re�exionen und Streuungenzustande, kann für den Prozeÿ eine Rayleighverteilung [Feh95℄ ange-nommen werden.3. Abs
hattungse�ekte dur
h Vegetation lassen si
h gut dur
h eine Lo-gnormalverteilung bes
hreiben [Loo85, VD92℄.Prozesse mit Rayleigh- oder Ri
everteilung dienen zur Bes
hreibung dess
hnellen Fadings, die Lognormalverteilung bes
hreibt das überlagertelangsame Fading.2.3.1 RayleighverteilungSetzt si
h das Empfangssignal auss
hlieÿli
h aus einer groÿen Zahl an ge-streuten, statistis
h unabhängigen Komponenten zusammen, ist dieses Si-gnal rayleighverteilt. Die Vorstellung geht von der Superposition der elek-tris
hen Feldkomponenten mit unters
hiedli
hen Amplituden und Phasenaus. Zur einfa
heren Darstellung verwendet man die komplexe S
hreib-weise. Ist die Anzahl si
h überlagernder Komponenten genügend groÿ,ergibt si
h für Real- und Imaginärteil aufgrund des zentralen Grenzwert-satzes eine zweidimensionale Gauÿverteilung, deren Komponenten stati-stis
h unabhängig voneinander sind. Daher darf eine Leistungsadditionzur Bestimmung der Gesamtleistung dur
hgeführt werden.



40 2 SimulationsmodellDie Rayleighverteilung entsteht dur
h die Addition zweier quadrierter,statistis
h unabhängiger und jeweils N(0,σ2) verteilter Zufallsvariabler.Daraus entsteht eine zentrale χ2-Verteilung [Fis89℄ mit zwei Freiheitsgra-den bzw. eine Exponentialverteilung. Für eine Zufallsvariable Y , die derEmpfangsleistung entspri
ht, ergibt si
h die Di
hte
pY (y) =

1

2σ2
e−y/2σ2

, y ≥ 0. (2.60)Die entspre
hende Amplitudenverteilung erhält man dur
h Variablensub-stitution R =
√
Y und es ergibt si
h mit

pR(r) =
r

σ2
e−r2/2σ2

, r ≥ 0 (2.61)die Di
hte der Rayleighverteilung. Sie ist dur
h die Leistung aller Mehr-wegekomponenten σ2 eindeutig festgelegt. Die Phase (Empfangswinkel)des empfangenen Signals ist im Intervall [−π, π) glei
hverteilt.2.3.2 Ri
everteilungEine Ri
everteilung ergibt si
h stets, wenn einem starken, determiniertenSignal eine sehr groÿe Anzahl statistis
h unabhängiger Signale überlagertwird. Bezogen auf den Funkausbreitungsweg wird eine starke direkte Teil-welle von einer groÿen Zahl statistis
h unabhängiger Mehrwegesignale, diedur
h Streuung, Re�exion und Beugung entstehen, überlagert. Im Unter-s
hied zum Rayleighfall gibt es eine Feldkomponente mit deutli
h gröÿererAmplitude als die anderen. Ansonsten wird genauso mit komplexen Grö-ÿen gere
hnet.Die ri
everteilte Zufallsvariable Y entsteht dur
h die Addition zweier qua-drierter, statistis
h unabhängiger und N(µ1, σ
2) bzw. N(µ2, σ

2) verteilterZufallsvariablen. Daraus entsteht eine ni
htzentrale χ2-Verteilung mitzwei Freiheitsgraden. Für die Empfangsleistung Y ergibt si
h die Di
hte
pY (y) =

1

2σ2
e−(s2+y)/2σ2 I0 (√y

s

σ2

)

, y ≥ 0, (2.62)wobei I0(.) die modi�zierte Besselfunktion 1-ter Gattung 0-ter Ordnungdarstellt. Die Leistung der direkten Komponente ergibt si
h aus s2 =
µ2
1 + µ2

2, die Leistung der gestreuten Komponenten ist σ2. Dur
h Varia-blensubstitution R =
√
Y erhält man die Di
hte
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pR(r) =

r

σ2
e−(r2+s2)/2σ2 I0 (r s

σ2

)

, r ≥ 0 (2.63)für die ri
everteilte Empfangsamplitude. Das Leistungsverhältnis von di-rekten zu gestreuten Komponenten s2/σ2 wird Ri
efaktor genannt. Istder Ri
efaktor Null, geht die Ri
everteilung in eine Rayleighverteilungüber. Die Phase α ist ni
ht mehr glei
hverteilt, sondern gemäÿ [Par92℄gilt
pα(α) =

1

2π
e−

s2

2σ2

[

1 +

√
π

2

s cos(α0 − α)

σ
e

s2 cos2(α0−α)

2σ2

]

×
(

1 + erf[s cos(α0 − α)

σ
√
2

])

.

(2.64)Dabei ist α0 = ar
tanµ2

µ1
der Einfallswinkel der starken direkten Teilwelle.Mit zunehmendem Ri
efaktor variiert die Phase in zunehmend engerenGrenzen.2.3.3 LognormalverteilungMessungen der Amplitudenverteilung in einem groÿen Gebiet um einenSender zeigen in vielen Fällen eine Gauÿverteilung der Empfangspegel,d.h. eine Lognormalverteilung der Amplitude. Werden ledigli
h Meÿ-werte betra
htet, die auf einem Kreis um den Sender liegen, ergibt si
hebenfalls eine Lognormalverteilung allerdings mit einer deutli
h geringerenStandardabwei
hung σ, da eine Variation allein aufgrund der Entfernungentfällt und somit der Pegel bei Fehlen aller Hindernisse überall glei
hsein müÿte. Damit zusammenhängend wurde au
h festgestellt, daÿ dieS
hwunddauer ebenfalls lognormalverteilt ist [MVB93℄.Eine Zufallsvariable R ist logarithmis
h normalverteilt, wenn diese auseiner normalverteilten Zufallsvariablen Y dur
h die Substitution Y = lnRhervorgeht. Dann gilt

pR(r) =
1√

2π σr
e−(ln r−µ)2/2σ2

. (2.65)Der Wert µ gibt die mittlere Leistungsreduktion in dB an. Da die Lo-gnormalverteilung nur die Grobstruktur der Empfangspegels
hwankungenwiedergibt, für die Simulation aber Grob- und Feinstruktur wi
htig sind,tritt sie meist in Kombination mit einer Ri
e- oder Rayleighverteilungauf. Die langsamen S
hwankungen der Lognormalverteilung werden mit
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hnellen S
hwankungen der anderen Verteilungen multipliziert. Dieswurde au
h dur
h Messungen bestätigt [Loo85℄.2.3.4 Nakagami-m VerteilungEine eher empiris
he Vorgehensweise [BD91℄ zur Bes
hreibung der vor-her genannten Verteilungen dur
h eine einzige ist die Verwendung derNakagami-m Verteilung [Nak60℄. Bei genauerer Betra
htung erkennt man,daÿ die Nakagami-m Verteilung aus der verallgemeinerten zentralen χ2-Verteilung hervorgeht. Diese Zufallsvariablen sind na
h [Fis89℄ gemäÿ
pY (y) =

1

Γ(m)

(m

Ω

)m

ym−1 e−my/Ω, y ≥ 0, m ≥ 1

2
, Ω > 0 (2.66)gammaverteilt, mit den frei wählbaren Parametern Ω = E{Y } und m =

Ω
2/E{(y − Ω)2}. Dur
h Variablensubstitution R =

√
Y erhält man dieNakagami-m Verteilung

pR(r) =
2

Γ(m)

(m

Ω

)m

r2m−1 e−mr2/Ω, r ≥ 0, m ≥ 1

2
, Ω > 0. (2.67)In der Nakagami-m Verteilung sind als Spezialfall die Rayleighverteilungmit m = 1, Ω = 2σ2 und die einseitige Normalverteilung mit m = 1/2enthalten. Die Ri
everteilung kann approximiert werden, wobei mit stei-gendem Ri
efaktor Ω = 2 errei
ht wird. Für m → ∞ und Ω = 2 er-hält man den AWGN (Additive White Gaussian Noise) Kanal. Ebensolassen si
h alle mit der Lognormalverteilung kombinierten Ausbreitungs-bedingungen in der m-Ω -Ebene der Nakagami-m Verteilung wieder�nden(Bild 2.8). Ist die direkte Komponente der Ri
everteilung lognormalver-teilt, handelt es si
h um den mit Lognormal gekennzei
hneten Berei
h.Sind dagegen die streuenden Komponente lognormalverteilt, erhält manLognormal-Rayleigh oder Lognormal-Ri
e.Ferner lassen si
h relativ einfa
h aus geometris
hen Betra
htungen dergemessenen kumulativen S
hwundwahrs
heinli
hkeiten (z.B. Steigung derKurven, Abszissenabs
hnitt für bestimmte Werte) die Parameter m und

Ω näherungsweise bestimmen. Diese Werte dienen als Startvektor bei dernumeris
hen Parameterextraktion, so daÿ das Verfahren s
hneller konver-giert. Zudem können für die Bitfehlerraten (DPSK2, FSK2) ges
hlosseneLösungen gefunden werden.
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1/σ2 in dB (s2 = 1); Maÿstab für m < 1 und Ω < 1logarithmis
h).Leider enthält diese Verteilung nur Informationen über den Betrag desEmpfangssignals. Die Phase wird ni
ht zur Verfügung gestellt. Bedeu-tend s
hwerwiegender ist die Problematik beim Einhalten der Autokorre-lationseigens
haften (siehe folgenden Abs
hnitt). Entweder erzeugt maneine korrekte Verteilung oder die korrekten Autokorrelationseigens
haften.Beides gemeinsam läÿt si
h ni
ht errei
hen. Daher ist die Nakagami-mVerteilung gut zur Bes
hreibung theoretis
her Zusammenhänge geeignet.In der Simulation gibt es keine Anwendung.2.3.5 Autokorrelationseigens
haftenBisher wurde nur die Verteilung der Zufallsvariablen diskutiert. Die innereStruktur bzw. der zeitli
he Bezug ist bisher wenig in Ers
heinung getre-ten. In (2.59) ist der Zusammenhang zwis
hen einem erregenden weiÿenProzeÿ, dem eine der anzuwendenden Verteilungen unterliegt, und dem



44 2 SimulationsmodellLeistungsdi
htespektrum angegeben. Da die Zufallsvariable des Prozessesglei
hermaÿen der Verteilung gehor
hen muÿ, als au
h die entspre
hendeKorrelationseigens
haft besitzen soll, ist zunä
hst zu überlegen, ob die in(2.59) angegebene Glei
hung diese Forderungen bei der Realisierung er-füllen kann. Dana
h wird die Filterfunktion, die dem Dopplerspektrum
Sl(ν) entspri
ht, genauer bestimmt.Zur Erzeugung von Rayleigh- und Ri
everteilung werden zwei statistis
hunabhängige normalverteilte Prozesse benötigt. Der eine Prozeÿ reprä-sentiert den Realteil, der andere den Imaginärteil. Diese seien mit X und
Y gekennzei
hnet. Die Summe ergibt einen komplexen Ausgangsprozeÿ
Z = X + jY für dessen Autokorrelationsfunktion

ϕzz(τ) =
1

2
E
{
z(t)z∗(t− τ)

}

=
1

2

(
ϕxx(τ) + ϕyy(τ)

)
(2.68)gilt. Für das Leistungsdi
htespektrum folgt

Φzz(f) =
1

2

(
Φyy(f) + Φyy(f)

)
. (2.69)Die Filterung eines normalverteilten Prozesses ergibt am Ausgang eben-falls einen normalverteilten Prozeÿ. Somit ist die gewüns
hte Korrelati-onseigens
haft für diese beiden Verteilungen simulativ implementierbar.

Bild 2.9: Logarithmis
h normaler Zufallsprozeÿ.Für Prozesse mit Lognormalverteilung gestaltet si
h dies deutli
h s
hwie-riger. Ein normaler Prozeÿ stimuliert ein System mit einer exponentiellenÜbertragungsfunktion. Die Modellierung des Leistungsdi
htespektrumserfolgt als Filter zwis
hen diesen beiden Blö
ken (Bild 2.9). Na
h [Ald82℄führt des Vertaus
hen der Exponentialfunktion mit dem Filter zu einerunbekannten Wahrs
heinli
hkeitsdi
hte am Ausgang bei exakter Realisie-rung des Leistungsdi
htespektrums. Bei der hier gewählten Reihenfolge
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ht exakt die geforderten Korrelationseigens
haften. Ge-nau dieselben Probleme entstehen beim Versu
h die Nakagami-m Vertei-lung zu simulieren.Das die Autokorrelationseigens
haften bestimmende Leistungsdi
htespek-trum beziehungsweise Dopplerspektrum läÿt si
h na
h [JJ74℄ theoretis
hbere
hnen. Jakes hat dazu einen Empfänger angenommen, der si
h mitkonstanter Ges
hwindigkeit vM bewegt. Eine omnidirektionale Antenneführt das Funksignal dem Empfänger zu. In der Umgebung be�nden si
hso viele Streuzentren, daÿ das Nutzsignal glei
hmäÿig aus allen Winkel-ri
htungen αM auf die Antenne fällt. Das empfangene Signal aus derWinkelri
htung αM sei in komplexer S
hreibweise
z(t) = A · ej(2πf0t+2πνt+ϕ(t)) = A · ej(2πf(αM )t+ϕ(t)) (2.70)mit der winkelabhängigen Dopplerfrequenz

ν =
f0vM

c
· cosαM = fm cosαM (2.71)und der maximalen Dopplervers
hiebung fm. Die empfangene Frequenzist

f(αM) = f0 + fm cosαM . (2.72)Da das Nutzsignal glei
hmäÿig aus allen Ri
htungen einfallen soll, ist dieZufallsvariable αM über dem Winkelberei
h [−π, π) glei
hverteilt. DieWahrs
heinli
hkeitsdi
hte für die Empfangsfrequenz ergibt si
h na
h kur-zer Re
hnung (Abs
hnitt 5.1) zu
p(f(αM)) =

1

π

√

f2
m − (f(αM )− f0)

2
, f(αM) ∈ [f0 − fm, f0 + fm]. (2.73)Aufgrund der erkennbaren Stationarität gilt für die Autokorrelationsfunk-tion des empfangenen Signals
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ϕzz(τ) =

1

2
E
{
z(t)z∗(t− τ)

}
=

A2

2
E
{

ej2πf(αM )τ
}

=
A2

2

∞∫

−∞

p
(
f(αM)

)
ej2πf(αM )τ df(αM)

!
=

∞∫

−∞

Φzz

(
f(αM)

)
ej2πf(αM )τ df(αM).

(2.74)

Daraus ergibt si
h das Dopplerleistungsdi
htespektrum
Φzz

(
f(αM)

)
=

A2

2π

√

f2
m −

(
f(αM)− f0

)2
;
∣
∣f(αM)− f0

∣
∣ < fm. (2.75)Eine alternative Bere
hnungsmethode mit Hilfe der Besselfunktion �ndetman in Abs
hnitt 5.2.In (2.75) handelt es si
h um das häu�g für die Kanalmodellierung ver-wendete [R2196℄ Clarke- oder Jakesspektrum, wel
hes unter folgendenAnnahmen entsteht:- der Elevationswinkel der einfallenden Strahlen ist 0◦,- der azimutale Einfallswinkel αM ist eine glei
hverteilte Zufallsvariable,- Antennengewinn und Ri
ht
harakteristik bleiben unberü
ksi
htigt.Den zugehörigen Verlauf von (2.75) zeigt Bild 2.10. Soll die Antennen-ri
ht
harakteristik G(αM ) für die Bere
hnung des Dopplerleistungsdi
hte-spektrums in Betra
ht gezogen werden, gilt

ΦG
zz

(
f(αM)

)
= G(αM )Φzz

(
f(αM)

)
. (2.76)Wird eine Ri
htantenne verwendet, die einfallende Wellen nur im Win-kelberei
h α1 und α2 zuläÿt, reduziert si
h das von Null vers
hiedeneDopplerspektrum z.B. auf den s
hra�erten Berei
h [Gan72℄.Beim Satellitenmobilfunk muÿ die Bere
hnung des Dopplerspektrums aufden dreidimensionalen Fall erweitert werden. Hierzu wird die in Bild 2.11verwendete Notation benutzt. Bei bekannter Position der Bodenstationist diejenige des Satelliten eindeutig dur
h den Elevationswinkel ε undden Winkel α zwis
hen dem Ges
hwindigkeitsvektor ~v des Satelliten und
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Bild 2.10: Jakesspektrum.

Bild 2.11: Dopplerszenario mit Satellit.



48 2 Simulationsmodellder Projektion des direkten Strahls in die tangentiale Ebene der Bahn-kurve parallel zur Erdober�ä
he gegeben. Die Bodenstation bewegt si
hmit der Ges
hwindigkeit ~vM . Sie empfängt meist einen direkten Strahlmit der Elevation εM = ε, dessen Projektion in die tangentiale Ebene derErdober�ä
he mit dem dortigen Ges
hwindigkeitsvektor ~vM den Winkel
αM eins
hlieÿt. Zudem werden re�ektierte Strahlen von unters
hiedli
henStreuzentren empfangen, deren Einfallsri
htungen dur
h das Winkelpaar
(α′

M
, ε′

M
) gegeben sind. Unabhängig von der Einfallsri
htung liegen diemeisten Streuzentren nahe am Empfänger. Messungen im 1,8 GHz Be-rei
h [CJLV95, JL95℄ haben ergeben, daÿ die maximalen Verzögerungs-zeiten unter 1 µs bleiben, d.h. der Umweg ist kleiner als 300 m. Entspre-
hende Messungen für den 20/30 GHz Kanal sind ni
ht bekannt. Es istaber davon auszugehen, daÿ dur
h die stärkeren Dämpfungse�ekte undgeringeren Beugungsers
heinungen bei höheren Frequenzen die maxima-len Verzögerungszeiten kleiner werden. Dadur
h ist gewährleistet, daÿalle Strahlen, die den Empfänger errei
hen, nahezu parallel die Satelli-tenantenne verlassen haben. Für (2.72) läÿt si
h folgende modi�zierteGlei
hung für die Empfangsfrequenz angeben:

f(αM , εM) = f0 + (vM cosαM cos εM − v cosα cos ε)
f0
c

= f0 + fm cosαM cos εM − fDmax
cosα cos ε.

(2.77)Die Frequenz fDmax
= f0v/c ist die dur
h die Bewegung des Satelliten ma-ximal verursa
hte Dopplervers
hiebung. Da dieser letzte Summand deter-ministis
h ist und der Empfangsfrequenz f(αM , εM) nur einen Frequenzo�-set aufprägt, wird dieser zur Vereinfa
hung der Bere
hnung des Doppler-leistungsdi
htespektrums zu Null gesetzt. Im Abs
hnitt 2.4 wird die dur
hden Satelliten verursa
hte Dopplervers
hiebung genauer betra
htet.Der erste Summand ist eine Zufallsgröÿe mit den Zufallsvariablen αM(Azimut) und εM (Elevation). Der Einfa
hheit halber sei εM von αMstatistis
h unabhängig, so daÿ die Verbunddi
hte in zwei Faktoren aufge-teilt werden kann. Die Zufallsvariable αM sei wie im zweidimensionalenFall im Intervall [−π, π) glei
hverteilt. Da der Satellit immer unter einembestimmten Elevationswinkel gesehen wird, muÿ für die zweite Zufalls-variable von einer Vorzugsri
htung ε0 ausgegangen werden. Diese sei ineinem Empfangswinkelberei
h ∆ε glei
hverteilt gemäÿ
p(εM) =

1

∆ε
re
t[εM − ε0

∆ε

]

. (2.78)
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h kurzer Re
hnung (Abs
hnitt 5.3) erhält man die Wahrs
heinli
h-keitsdi
hte der Empfangsfrequenz
p
(
f(αM , εM)

)
=

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

re
t [ f−f0
2fm cosw

]

π∆ε

√

(fm cosw)2 −
(
f(αM , ε0)− f0

)2
dw
(2.79)und analog zu (2.75) das Leistungsdi
htespektrum

Φzz

(
f(αM , εM)

)
=

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

A2 · re
t [ f−f0
2fm cosw

]

2π∆ε

√

(fm cosw)2 −
(
f(αM , ε0)− f0

)2
dw.
(2.80).

Bild 2.12: Dopplerspektren bei ε0 = 45◦ für vers
hiedene Emp-fangswinkelberei
he ∆ε; f0 = 0.
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Bild 2.13: Dopplerspektren für vers
hiedene (ε0,∆ε).Dieses Integral kann nur numeris
h ausgewertet werden. Die Ergebnissezeigt Bild 2.12 für ε0 = 45◦ und vers
hiedene Empfangswinkelberei
he.Deutli
h erkennt man bei kleinem ∆ε den Jakesverlauf aus Bild 2.10. Al-lerdings tritt die Polstelle bei den maximal mögli
hen Dopplerfrequenzen
±fm cos εM ni
ht mehr auf. Vielmehr vers
hiebt si
h der Maximalwert mitwa
hsendem ∆ε zusehends zur Trägerfrequenz f0 hin. Glei
hzeitig nimmtdie Pegels
hwankung der Leistungsdi
hte über der Dopplerfrequenz ab.Im ziemli
h unrealistis
hen Grenzfall einer über den gesamten Winkel-berei
h glei
hverteilten Elevation (∆ε = 90◦) hat das Dopplerspektrumbei der Trägerfrequenz f0 eine Polstelle, so daÿ die Zufallsvariable z(t)ho
hgradig korreliert wäre.Zum Verglei
h zeigt Bild 2.13 Dopplerspektren bei kleinem Elevations-winkel wie sie in rein terrestris
hen Systemen beoba
htet werden. Au
hhier bemerkt man das Fehlen der Polstellen und die Reduzierung der Pe-gels
hwankung. Ähnli
hes wurde s
hon von [Aul79℄ mit einer etwas ab-gewandelten Di
hte p(εM) verö�entli
ht. Die Modi�kation zu einer reali-tätsnäheren stetigen Di
htefunktion verglei
ht [Par92℄. Der grundlegendeVerlauf ohne Polstellen bleibt aber im wesentli
hen erhalten.Da das Jakesspektrum in der Simulation nur unter groÿem Aufwand rea-



2.4 Dopplerpro�le 51lisiert werden kann [PKL96℄, sind die Veränderungen für die Modellie-rung sehr vorteilhaft. Zudem kommen diese Verläufe der Realität deut-li
h näher, da das Empfangssignal normalerweise ni
ht nur aus einer Ele-vationsri
htung einfällt. Die geringer werdenden Pegelunters
hiede überdem Dopplerspektrumsverlauf lassen die Überlegung aufkommen, appro-ximativ ein einfa
hes Tiefpaÿ�lter (Realisation im äquivalenten Tiefpaÿ-berei
h) zu verwenden. Diese Überlegungen werden dur
h [Ku
82℄ unter-mauert, der bei der Verwendung vereinfa
hter Dopplerspektren gegenüberdem Jakesspektrum nur geringe Ein�üsse auf die Simulationsergebnissefestgestellt hat.2.4 Dopplerpro�leBisher wurde der Frequenzo�set fDmax
cosα cos ε aus (2.80) auÿer A
htgelassen. Dieser bestimmt die absolute Lage des Dopplerspektrums in Ab-hängigkeit von der Trägerfrequenz f0 und der Ges
hwindigkeit v des Sa-telliten. Für ni
ht geostationäre Satelliten nimmt dieser erhebli
he Wertean. Im folgenden wird dessen Gröÿe für vers
hiedene Orbits näher be-tra
htet.In Abs
hnitt 1.1 wurden die vers
hiedenen Orbittypen und ihre Bahn-kurven erläutert. Normalerweise bewegen si
h die zugehörigen Satellitenrelativ zu einem Beoba
hter auf der Erde. Eine Ausnahme bilden geosta-tionäre Satelliten, die über dem Beoba
hter stillzustehen s
heinen. Dur
hInhomogenitäten im Gravitationsfeld der Erde bewegen si
h allerdingsau
h diese Satelliten aus ihrem Orbit heraus. Raketenmotoren sorgenimmer wieder für die Rü
kführung in den eigentli
hen Orbit. Die dur
hDrift und Rü
kführung entstehenden Dopplervers
hiebungen sind sehr ge-ring. Im weiteren interessieren hier die Dopplervers
hiebungen, die dur
heine Relativges
hwindigkeit zwis
hen Signalquelle und Signalsenke unterEinhaltung des idealen Orbits (keine Störe�ekte) entstehen. Die Boden-station be�nde si
h an einem festen Punkt auf der Erdober�ä
he. Diewirksame Dopplervers
hiebung ergibt si
h aus (2.77) zu

ν(~r ) =
f0
c
v · cosα cos ε =

f0
c

< ~v,~r >

|~r | =
f0
c

d|~r |dt . (2.81)Der Vektor ~r ist die Verbindung zwis
hen Satellit und Bodenstation. Dadie Orbits dur
h ihre Ellipsenglei
hung vollständig bes
hrieben sind, kannfür jeden Zeitpunkt der Ortsvektor und damit bei vorgegebener Mitten-frequenz f0 die Dopplervers
hiebung bere
hnet werden. Ges
hieht dies



52 2 Simulationsmodellfür aufeinanderfolgende Zeitpunkte erhält man den Verlauf der Doppler-vers
hiebung über der Zeit oder, was damit glei
hbedeutend ist, über derSatellitenposition. Die graphis
he Darstellung dieses Verlaufs heiÿt Dopp-lerpro�l. Als Ausgangspunkt für die Bere
hnung dient eine Bodenstation,deren Koordinaten genau auf der Bodenspur des Orbits liegen. Diese Bo-denstation wird im folgenden als Basisstation bezei
hnet. Die Bodenspurist die Projektion der Umlaufbahn auf die Erdober�ä
he. Jeder Punktder Bodenspur entspri
ht zu einem bestimmten Zeitpunkt dem Subsatel-litenpunkt.Ausgehend von der Basisstation wird die Bodenstation für die Bere
hnungder Dopplerpro�le unter Beibehaltung der geographis
hen Breite s
hritt-weise sowohl na
h Westen als au
h na
h Osten vers
hoben, bis die Bahnauÿerhalb des Si
htberei
hs der (vers
hobenen) Bodenstation liegt, dermaximale Elevationswinkel also kleiner als Null wird [JKH96℄.Für die im folgenden aufgeführten Beispiele wurden 18 GHz als Sendefre-quenz gewählt. Da na
h (2.77) die Dopplervers
hiebung proportional zurSendefrequenz ist, ändert si
h für andere Mittenfrequenzen ledigli
h dieSkalierung der Frequenza
hse. Bild 2.14 und folgende zeigen Dopplerpro-�le für vier vers
hiedene Orbits.
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hung von der Bodenspur).Im ersten Bild ist ein polarer zirkularer Orbit mit einer Bahnhöhe von500 km (LEO) dargestellt. Die zugehörige Bodenstation be�ndet si
h aufdem 50. Breitengrad. Der Nullpunkt auf der Zeita
hse ist der Startzeit-punkt aller Bere
hnungen. Ist die Elevation von der jeweiligen Positionder Bodenstation kleiner Null, wird die Dopplervers
hiebung Null gesetzt.Der absolute Längengrad der Basisstation spielt keine Rolle, da die Erdeals homogen angenommen wird. Die Kurven sind mit der Abwei
hung derjeweiligen Bodenstation in Längengraden von der Basisstation parame-triert. Es sind nur Bodenstationen berü
ksi
htigt, die von der Basisstationaus gesehen imWesten liegen. Die ostwärts liegenden Kurven sind von dendargestellten Kurven praktis
h ni
ht zu unters
heiden. Aus der 0◦-Kurvekann abgelesen werden, daÿ die Si
htbarkeitsdauer etwa 700 s beträgt unddie maximale Dopplervers
hiebung Werte um 400 kHz errei
ht. Au
h dieÄnderung der Dopplervers
hiebung mit der Zeit ist beträ
htli
h. DieseWerte nehmen zwar mit steigendem Abstand der Bodenstation von derBasisstation ab, allerdings sinkt au
h der maximal errei
hbare Elevations-winkel und die Si
htbarkeitsdauer des Satelliten. Die Tatsa
he, daÿ dievon der 0◦ - Kurve abwei
henden Kurven ni
ht drehsymmetris
h zu ihremS
hnittpunkt mit der Zeita
hse sind, weist darauf hin, daÿ die Erddrehungeinen Beitrag zur Dopplervers
hiebung leistet.
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Bild 2.16: Dopplerpro�l für einen polaren Orbit (10000 km), Bo-denstation auf 20◦N (Parameter: Längengradabwei-
hung von der Bodenspur).
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2.4 Dopplerpro�le 55Für Bild 2.15 wurde ein Orbit verwendet dessen Parameter, auÿer beimInklinationswinkel, mit denen des Orbits aus Bild 2.14 übereinstimmen.Die Vergröÿerung des Winkels von 90◦ auf 135◦ führt dazu, daÿ si
h derSatellit entgegen der Erdrotation bewegt. Dies führt zu einer Erhöhungder Dopplervers
hiebung und der Dopplerrate. Auÿerdem vers
hiebt si
hdur
h die inklinierte Bahn der Si
htbarkeitsberei
h für die vers
hiedenenBodenstationen.Kehrt man zu einem polaren Orbit zurü
k und vergröÿert die Bahnhöheauf 10000 km (MEO), erhält man ein Dopplerpro�l wie in Bild 2.16. Deut-li
h sind die verlängerte Si
htbarkeitsperiode des Satelliten und die gerin-gere Dopplervers
hiebung zu erkennen. Legt man die 0◦ - Kurve zugrunde,ist der Satellit etwa 2 h zu sehen.Bild 2.17 zeigt die Ergebnisse für einen ho
helliptis
hen polaren Orbit(HEO) mit Perigäum bei 1006 km und einem Apogäum bei 39362 km.Die Basisstation liege auf dem 50. Breitengrad unterhalb des Apogäums.Hierbei ist besonders auf die Skalierung der Zeita
hse zu a
hten. DieSi
htbarkeitsdauer ist gegenüber den vorhergehenden Beispielen wesent-li
h höher, sie beträgt hier 
a. 11 h. Zudem ist die Dopplerrate im inter-essierenden Berei
h (d.h. wenige Minuten na
h Ers
heinen des Satellitenbis einige Minuten vor dem Ende des Si
htbarkeitsberei
hs) gering.Orbit, InklinationBahnhöhe [km℄ MaximalerDoppler [kHz℄ Maximale Dopp-lerrate [kHz/s℄LEO, polar, 500 425 6,475LEO, 135◦, 500 444 7,282MEO, polar, 10000 117 0,060HEO, polar
1006× 39362 191 0,080∗* interessierender Berei
hTabelle 2.1: Maximale Dopplervers
hiebung und maximale Dopp-lerrate für vers
hiedene Orbits bei 18 GHz.Diese Ein�üsse aus der Relativbewegung des Satelliten auf die Übertra-gungsstre
ke müssen vom Empfänger ausgeregelt werden. In Tabelle 2.1sind die für eine Regelung wesentli
hen Parameter zusammengefaÿt. Diessind die maximale Dopplervers
hiebung und die maximale Dopplerrate.



56 2 SimulationsmodellDie Werte beim LEO mit 135◦ Inklination sind höher als beim polarenOrbit, da si
h dort die Erdrotation additiv bemerkbar ma
ht. Bei MEOund HEO ist nur die maximale Dopplervers
hiebung ein Problem. Ins-besondere s
hmalbandige Signale liegen auÿerhalb des Empfangs�lters.Eine Kompensation ist daher unbedingt erforderli
h. Da der Transpon-der seine Frequenz ni
ht für jeden einzelnen Nutzer anpassen kann, muÿdie Kompensation hauptsä
hli
h im Terminal erfolgen. Sie teilt si
h ineine Vorkompensation, die aus den Bahndaten erre
hnet wird, und ineine Feinkompensation dur
h die Trägerregelung auf. Die Mögli
hkeitender Feinkompensation bei Dopplerein�uÿ werden in Abs
hnitt 4.1 näheruntersu
ht. Die Kompensation ist sowohl für den Downlink als au
h fürden Uplink erforderli
h. Eine zusätzli
he Frequenzkorrektur im Satellitenverhindert die Störung bena
hbarter Frequenzen.



3 Realisierung mit COSSAP 573 Realisierung mit COSSAPCOSSAP† ist ein Programmpaket, das zur Simulation von Na
hri
hten-übertragungssystemen entwi
kelt wurde. Es besitzt einen modularen, sy-stemorientierten Aufbau und bietet eine VHDL S
hnittstelle zur Program-mierung von ASICs und FPGAs (Appli
ation Spe
i�ed IC, Field Pro-grammable Gate Arrays). Selbstde�nierte Module können, basierend aufC- oder Fortran-Code, beliebig hinzugefügt werden. Der Vorteil gegen-über der Implementierung der Simulation mit einem eigenen Programmbesteht darin, daÿ vorhandene Module problemlos wiederverwendet wer-den können. Zudem wird die Organisation des Datenstroms dur
h dasSimulationstool übernommen, indem die vers
hiedenen Module erst beimVorliegen ausrei
hender Datenmengen gestartet werden. Dadur
h sindunters
hiedli
he Datenraten innerhalb des Simulationsmodells mögli
h.Au
h die Module zur graphis
hen Ausgabe können sofort nutzbringendeingesetzt werden.Bei der Erstellung der Simulation muÿ allerdings bea
htet werden, daÿdie Erzeugung des modulierten Signals und dessen Empfang in der Rea-lität gröÿtenteils digital erfolgen. Der Kanal zwis
hen Sender und Emp-fänger ist jedo
h immer analog. Es ist also notwendig, die analogen Si-gnale zeit- und amplitudendiskret darzustellen. Die Diskretisierung inder Amplitude erfolgt über ausrei
hend lange Codewörter. Die Program-mierspra
hen bieten die Mögli
hkeiten 32 bit oder gar 64 bit lange Wör-ter zu verwenden, so daÿ die dur
h begrenzte Wortlängen entstehendenFehler verna
hlässigbar werden. Erst bei der Hardwarerealisierung, diehier jedo
h ni
ht näher untersu
ht wird, sind die E�ekte dur
h reduzierteWortlängen (8-16 Bit) zu berü
ksi
htigen. Die Zeitdiskretisierung wirdüber das Abtasttheorem [Kam92℄ gesteuert. Es besagt, daÿ jedes band-begrenzte analoge Signal aus seinen Abtastwerten fehlerfrei rekonstruiertwerden kann, wenn die Abtastfrequenz mehr als doppelt so groÿ ist wiedie hö
hste im Signal auftretende Frequenz.Normalerweise be�ndet si
h das Signal im Bandpaÿberei
h, so daÿ ent-weder eine extrem hohe Abtastrate (≈ 2f0) verwendet werden muÿ oderdur
h Bandpaÿunterabtastung [Jon91℄ eine Vers
hiebung des Signals indas Basisband bei einer ungefähr auf das Abtasttheorem reduzierten Ab-tastrate erfolgt. Eine elegantere Mögli
hkeit zeigt (2.3), indem für dieSimulation statt des Bandpaÿsignals s(t) die komplexe Einhüllende v(t)genutzt wird. Da diesem Signal die Information über die Trägerfrequenz
† Produkt der Firma SYNOPSIS



58 3 Realisierung mit COSSAPfehlt, ist diese notwendigerweise frequenzabhängigen Simulationsmodulenals Parameter zu übergeben.3.1 AbtastrateDie Übertragung digitaler Information erfolgt immer über analoge Über-tragungsstre
ken. Aus diesem Grund wird die Information in Impulse
q(t) umgewandelt. Im allgemeinen spri
ht man von Symbolen, da je na
hVerfahren au
h mehrere Informationsbits zu einem Symbol zusammen-gefaÿt werden können. Reale Impulse haben eine endli
he Dauer, alsogrundsätzli
h ein unendli
h ausgedehntes Spektrum. Weil die Frequenz-resour
en begrenzt sind, muÿ von einer strengen Bandbreitenbegrenzungdes Signals ausgegangen werden. Dies hat dann zur Folge, daÿ die Im-pulse theoretis
h unendli
h ausgedehnt sind. Do
h dies ist ni
ht von Be-deutung, wenn nur die Signalwerte hinrei
hend s
hnell so klein werden,daÿ sie verna
hlässigbar sind. Ein Maÿstab für die Übertragungsqualitätbei Verwendung sol
her Impulse ist das Augendiagramm [HL94℄, wel
hesdur
h die periodis
he Überlagerung des Zeitsignals entsteht. Die Peri-odendauer TS entspri
ht dem Abstand zweier aufeinanderfolgender Sym-bole. Hieraus kann die Intersymbolstörung abgelesen werden, ausgedrü
ktdur
h die Höhe der Augenö�nung. Daher ist es sinnvoll zu verlangen, daÿsi
h die Impulse zu den Ents
heidungszeitpunkten im Abstand TS gegen-seitig ni
ht stören. Daraus folgt die 1. Nyquistbedingung

q(kTS) = 0, k ∈ZZ\{0}, (3.1)die besagt, daÿ zum Abtastzeitpunkt immer genau einer der Impulse vonNull vers
hieden ist.Neben der Forderung na
h maximaler Höhe der Augenö�nung ist die Ma-ximierung der Augenbreite von Bedeutung, da dann gröÿtmögli
he Tole-ranz gegenüber Fehlern bei der Wahl des Ents
heidungszeitpunktes be-steht, d.h. die Emp�ndli
hkeit gegenüber Taktjitter ist reduziert. DieseForderung ist das Ziel der 2. Nyquistbedingung, die an den Rändern desAugendiagramms für alle Impulse den Wert Null verlangt. Die Verknüp-fung von 1. und 2. Nyquistbedingung führt auf die folgenden Bedingungen[Fet90℄:
q

(
kTS

2

)

=







q(0)/2 für k = ±1
0 für k = ±2, ±3, ±4, · · ·
q(0) für k = 0. (3.2)



3.1 Abtastrate 59Diese Bedingungen werden dur
h den Impuls
q(t) = q(0)

TS si 2πtTS

1−
(

2t
TS

)2 (3.3)bzw. im Frequenzberei
h dur
h
Q(f) = TS q(0) cos2

(π

2
TSf

) re
tf TS

2
(3.4)erfüllt (Bild 3.1). Die Bandbreite der Impulse ist daher 2/TS. Dies isteine Verdoppelung der Bandbreite im Verglei
h zum Impuls

Bild 3.1: Impulsform.
q(t) = q(0) si πt

TS

t◦ f• ∆tA q(0) re
t(fTS), (3.5)der nur die 1. Nyquistbedingung erfüllt. Daher wird häu�g ein Kom-promiÿ zwis
hen den beiden Impulsformen verwendet, indem Q(f) dur
hzwei Cosinushalbwellen und eine Re
hte
kfunktion ersetzt wird. Man er-hält das Spektrum eines Rollo�-Filters
Q(f) = TS q(0)







1 |f | < (1− r) 1
2TS

cos2
[
TS

4r

(

|2πf | − 1
2TS

)

+ π
4

] dazwis
hen
0 |f | > (1 + r) 1

2TS

(3.6)



60 3 Realisierung mit COSSAPmit dem Rollo�-Faktor r ∈ [0, 1]. Im Fall r = 0 wird nur die 1. Nyquist-bedingung erfüllt, im Fall r = 1 beide. Die Bandbreite dieses Impulses ist
(1 + r)/(2TS). Häu�g wird r = 0,5 gewählt.Die für die Simulation erforderli
he Abtastrate ergibt si
h ni
ht alleineaus der Bandbreite des Signalimpulses, sondern au
h aus dem Ein�uÿvon Ni
htlinearitäten (Röhrenverstärker) und dem auftretenden Störsze-narium, die die erforderli
he Bandbreite vergröÿern. Aus diesen Grundwird die Abtastfrequenz dur
h

fA = SR · SPS (3.7)variabel festgelegt. SPS (Samples per Symbol) gibt die Anzahl von Ab-tastwerten je Symbol an, SR (Symbol Rate) ist die Symbolrate 1/TS.Generell muÿ SPS ≥ 2 sein. Gröÿere Faktoren als SPS = 16 sind nur inSonderfällen erforderli
h. Mit gröÿer werdendem SPS nimmt die zu ver-arbeitende Datenmenge und damit die benötigte Simulationszeit ständigzu. Ein mögli
hst kleines SPS ist daher anzustreben.3.2 Sender und EmpfängerDie Simulation der Kanaleigens
haften dur
h das Betreiben der Übertra-gungsstre
ke erfordert zusätzli
h die Implementierung von Sendern undEmpfängern. Dur
h die Verwendung modulierter Signale, die au
h in derRealität für den Betrieb der Stre
ke verwendet werden, kann eine Beurtei-lung der Übertragungsqualität in Form der Bitfehlerrate (Bit Error Rate:BER) errei
ht werden. Dies bedeutet, daÿ erst na
h der Demodulation imEmpfänger der zur Beurteilung notwendige Bitstrom zur Verfügung steht.Daher muÿ ein mögli
hst optimal arbeitender Empfänger am Ausgang desKanals implementiert werden.Die Übertragungsqualität hängt ni
ht allein von den Kanalparametern,sondern au
h von den te
hnis
he Parametern wie Mittenfrequenz, Sende-leistung und Modulationsverfahren sowie von den gesendeten Daten ab.Gerade bei den Modulationsverfahren gibt es eine riesige Auswahl. Hierbes
hränken wir uns auf die phasengetasteten Modulationsarten, PSK2und PSK4, die au
h auf digitalen Satellitenfunkstre
ken häu�g benutztwerden. Zusätzli
h werden zwei bandspreizende Verfahren eingeführt, umderen Störresistenz auf Satellitenstre
ken auszutesten. Es handelt si
h umFrequen
y Hopping (FH) und Dire
t Sequen
e Spread Spe
trum (DSSS).Bevor die zu sendenden Daten übertragen werden, dur
hlaufen sie nor-



3.2 Sender und Empfänger 61malerweise zwei Vorverarbeitungss
hritte, die Quellen
odierung und dieKanal
odierung.Die Quellen
odierung sorgt für die Entfernung der ungeordneten Red-undanz aus dem Datenstrom, was der Minimierung der erforderli
henÜbertragungsrate entspri
ht. Die Entropie eines binären Datenstromes(Zufallsvariable X) ist gegeben dur
h [Pro95℄
H(X) =

2∑

i=1

P (xi) log2 P (xi). (3.8)Sie wird maximal, wenn die Bu
hstaben des Alphabets glei
hwahrs
hein-li
h sind, also P (x1) = P (x2) = 1
2 gilt. Da dies den ungünstigsten Falldarstellt, wird ein Datenstrom mit zufällig auftretenden Symbolen alsNutzdatenstrom dem Sender zugeführt. Dur
h rü
kgekoppelte S
hiebere-gister ist eine einfa
he Erzeugung mögli
h. Allerdings wiederholt si
h dieBitfolge na
h spätestens 2m− 1 Werten wieder, so daÿ man von Pseudo-zufallsfolgen spri
ht. Dabei ist m die Länge des S
hieberegisters. Dur
hgeeignete Wahl der Rü
kkopplungen [Gol82℄ läÿt si
h immer die maximalePeriodenlänge errei
hen. Diese Periodizität führt zu einer periodis
henAutokorrelationsfunktion, die das Simulationsergebnis verfäls
hen kann,insbesondere bei kurzen Periodendauern. Am günstigsten ist es, wenn diePeriode während der Simulation nur einmal dur
hlaufen wird.Der zweite S
hritt, die Kanal
odierung, fügt dem Datenstrom gezieltgeordnete Redundanz hinzu, so daÿ auftretende Übertragungsfehler imEmpfänger erkannt und eventuell sogar beseitigt werden können. In denhier vorgestellten Untersu
hungen soll die Kanal
odierung ni
ht näherbetra
htet werden, da diese aufbauend auf den Ergebnissen für un
o-dierte Übertragung ein eigenständiges und umfangrei
hes Arbeitsgebietdarstellt.Im folgenden werden die Sender- und Empfängerstrukturen für drei Mo-dulationsarten bes
hrieben.3.2.1 PSKDie Aufgabe der phasengetasteten Modulationsarten besteht darin, denbinären Datenstrom in vers
hiedene Phasenwinkel umzusetzen. Dazu wirdbei PSK2 jedem Bit bzw. bei PSK4 jedem Blo
k, bestehend aus 2 Bits,ein komplexes Symbol zugeordnet (Bild 3.2).Dana
h folgt die in (3.6) bes
hriebene Impulsformung der komplexen Sym-
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Bild 3.2: Signalraumdiagramme für PSK2 und PSK4.bole, die glei
hmäÿig auf Sende- und Empfangsseite aufgeteilt ist. Somitwird auf beiden Seiten ein Wurzel Rollo�-Filter verwendet. Auf der Emp-fangsseite dient es glei
hzeitig als Hauptselektions�lter [MG92℄. Da biszu dieser Stelle nur ein Abtastwert je Symbol vorliegt, wird vor der Im-pulsformung die Abtastrate um SPS erhöht. Bild 3.3 zeigt das zugehö-rige COSSAP Layout mit der Symbolerzeugung PSK2M und dem WurzelRollo�-Filter RCRFQC.
Bild 3.3: PSK4-Sender.Auf der Übertragungsstre
ke wird das Signal in Phase, Amplitude undAbtastzeitpunkt verändert. Dadur
h benötigt der Demodulator vor sei-ner Ents
heidung eine Signalaufbereitung. Diese besteht aus einer Am-plitudenregelung, um das Signal auf ein Niveau anzuheben, auf dem diena
hfolgende Signalverarbeitung mögli
h ist, einer Taktregelung und einerTrägerregelung [MA90℄. Takt- und Trägerregelung arbeiten unabhängigvoneinander, um bei Syn
hronisationsverlust ein gegenseitiges Ausphasenzu vermeiden. Die Trägerregelung folgt der Taktregelung, da die ersteden Symboltakt zum Symbolverglei
h benötigt. Zuvor muÿ gewährleistetsein, daÿ si
h das Signal innerhalb des Nutzsignalbandes be�ndet. DiesesThema wird im Abs
hnitt 4.1 no
hmals aufgegri�en.Die Taktregelung wurde na
h [Gar93℄ realisiert. Ihr Vorteil besteht darin,daÿ jeder beliebige Taktversatz ausgeregelt werden kann. Das dazu be-nötigte Kernstü
k der Regelung in Bild 3.4 ist der Interpolator, der na
h[EGH93℄ in den meisten Fällen s
hon bei linearer Interpolation mit zwei
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Bild 3.4: Taktregelung.Stützstellen gute Ergebnisse produziert. Der Abstand der Stützstellenbestimmt die Qualität. Bei den hier dur
hgeführten Simulationen sollte
SPS = 8 ni
ht unters
hritten werden, um gute Ergebnisse zu erhalten.Na
h dem Interpolator besteht jedes Symbol aus zwei Abtastwerten. DerTiming Error Dete
tor (TED) [Gar86℄ ermittelt im Symboltakt TS mitden beiden Abtastwerten im Abstand TS/2 ein Fehlersignal

e(kTS) =rI
(
(k − 1/2)TS

)[

rI(kTS)− rI
(
(k − 1)TS

)]

+ rQ
(
(k − 1/2)TS

)[

rQ(kTS)− rQ
(
(k − 1)TS

)]

,
(3.9)das die Abwei
hung vom idealen Abtastzeitpunkt angibt. Dieses Signalsteuert die Frequenz eines Number Controlled Oszillators (NCO). Ent-spri
ht die Periode des NCOs der Symbolrate TS , ist das FehlersignalNull, und die Abtastzeitpunkte sind ideal. Eine Abwei
hung führt zu einerFrequenzanpassung des NCOs. Der zeitli
he Abstand zwis
hen dem be-re
hneten Nulldur
hgang des NCOs und dem darau�olgenden Abtastwertdient als Steuersignal für den Interpolator, der die beiden erforderli
henneuen Abtastwerte erre
hnet. Der Blo
k Re
lo
k dient der Anpassung derAbtastrate in der Rü
kkoppels
hleife, um erst na
h dem Nulldur
hgangdes NCOs dessen Frequenz neu zu setzen.Am Ausgang der Taktregelung ist der optimale Abtastzeitpunkt gefunden.Die Abtastrate wird dur
h Halbierung auf einen Wert je Symbol reduziert.
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Bild 3.5: Trägerregelung.Die ans
hlieÿende Trägerregelung bestimmt die Phase vor und na
h demDetektor (Bild 3.5). Die Phasendi�erenz ∆ϕ wird über einen Regler inden ges
hätzten Phaseno�set ∆ϕ̂ überführt. Mit diesem Wert kann diePhase des empfangenen Symbols in die ri
htige Position zur Demodulationzurü
kgedreht werden. Treten während der Übertragung Phasensprüngeauf, die gröÿer als der Abstand zur nä
hsten Ents
heidungss
hwelle sind,geht die Zuordnung der absoluten Phase verloren. Dieser mit der reinenTrägerregelung ni
ht korrigierbare Phaseno�set verursa
ht im Demodula-tor die Zuordnung fals
her Bits zu den Symbolen. Dies kann z.B. dur
h dieEinführung von Datenrahmen, in denen periodis
h Syn
hronisationswerteauftreten, die dem Empfänger bekannt sind, kompensiert werden.3.2.2 BandspreizverfahrenDie Bandspreizte
hnik dringt heutzutage immer mehr in die kommerzielleÜbertragungste
hnik, insbesondere au
h in den terrestris
hen Mobilfunk,ein. Der gröÿte Vorteil liegt in der störungsfreien bzw. störreduziertenÜbertragung au
h bei ungünstigen Signal zu Störverhältnissen. So liegtdie Überlegung nahe, diese Te
hnik au
h für die Satellitenübertragungnutzbar zu ma
hen. Dabei sind aber die veränderten Randbedingun-gen wie Entfernung, Laufzeit und Dopplervers
hiebung zu berü
ksi
htigen[KRM95℄.Die Grundlage der störreduzierten Übertragung basiert auf der von Shan-non hergeleiteten Formel für die Kanalkapazität
C = B · log2

(

1 +
S

N

)

(3.10)des auf B bandbegrenzten AWGN-Wellenzug-Kanals. Die Leistung des



3.2 Sender und Empfänger 65Nutzsignals ist S, die Raus
hleistung ist N . Aus dieser Glei
hung isterkennbar, daÿ B gegenüber S/N austaus
hbar ist. Bei vorgegebener Ka-nalkapazität kann dur
h Erhöhen der Bandbreite au
h mit geringem S/Neine Übertragungsstre
ke betrieben werden. Die Verbreiterung des Über-tragungsbandes erfolgt mit einer Hilfsfunktion, deren Verlauf im Empfän-ger s
hon im voraus bekannt ist. In den hier vorgestellten Simulationenwerden als Hilfsfunktionen Pseudozufallsfolgen verwendet.Die Benutzung einer Hilfsfunktion erfordert im Sender ein Doppelmodula-tionsverfahren. Die Primärmodulation erzeugt aus dem NutzdatenstromPSK modulierte Symbole. Die Sekundärmodulation vergröÿert die Band-breite. Der Quotient aus gespreizter Bandbreite W und Nutzsignalband-breite B heiÿt Prozeÿgewinn. Dieser kann aber nur unter der Vorausset-zung eines idealen Kanals sowie einer exakten Syn
hronisation zwis
henSender und Empfänger vollständig ausges
höpft werden.Die Syn
hronisation ist erforderli
h, da im Empfänger eine Doppeldemo-dulation notwendig ist, die zunä
hst die Hilfsfunktion aus dem Empfangs-signal entfernt. Erst dana
h erfolgt die Demodulation des Nutzsignals.3.2.2.1 Frequen
y Hopping (FH)Eine häu�g genutzte Mögli
hkeit ein bandgespreiztes Signal zu erzeugen,ist die Frequenzsprungte
hnik [Tor92℄. Dazu wird die Mittenfrequenz desprimärmodulierten Signals v(t) innerhalb eines vorgegebenen Frequenzbe-rei
hes gemäÿ einer Hilfsfunktion verändert. Bild 3.6 zeigt den Pfad einesFH Sendesignals in der Zeit-Frequenz-Ebene. Mit dem Kanalabstand derHopkanäle ∆f und der Mitte des Hopberei
hs fM gilt für das zeitdiskreteBandpaÿsignal
s(k∆tA) = Re{v(k∆tA)e

j2π(fM+M(k∆tA) ∆f)k∆tA
}

, (3.11)wobei
M(k∆tA) =

N−1∑

n=0

PN(k∆tA − nTc) (3.12)eine abs
hnittsweise konstante Funktion und PN(.) eine binäre {−1, 1}Pseudozufallsfolge mit der Chipdauer Tc ist. Obwohl normalerweise dieHops ni
ht mit Symbolgrenzen des Nutzsignalstromes zusammenfallenmüssen, wählt man aus praktis
hen Überlegungen (die Syn
hronisation
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TCBild 3.6: FH-Signal in der Zeit-Frequenzebene.vereinfa
ht si
h) gerade diesen Fall. Daher ist in den Simulationen dieHopdauer Tc ein ganzzahliges Vielfa
hes der Symboldauer:
Tc = k TS ; k ∈ IN. (3.13)Das wi
htigste Ziel sollte die Reduzierung der Abtastrate sein [KJ96a℄,um die Simulationsdauer so kurz wie mögli
h zu halten. Wie au
h bei derSimulation mit ungespreizten Signalen erfolgt diese Simulation im kom-plexen Basisband. Die frequenzabhängigen Ein�üsse � insbesondere diephysikalis
hen und meteorologis
hen Ein�üsse des Kanals� werden dur
hÜbergabe der aktuellen Frequenz an alle Blö
ke der Simulation berü
k-si
htigt. Zusätzli
h zu der in Bild 3.3 dargestellten Senderstruktur wirdeine Frequenzsprungfolge erzeugt und als dritter Signalpfad den na
hfol-genden Blö
ken übergeben. Bild 3.7 zeigt die erweiterte Struktur. Dieder Hopfolge zugrundeliegende Pseudozufallsfolge wird dem Blo
k CODEübergeben, der (3.12) realisiert. Der Blo
k FREQ GEN erzeugt den ge-samten Frequenzterm im Exponenten der Exponentialfunktion aus (3.11).Diese dritte Signalkomponente wird neben dem modulierten Signal eben-falls dur
h die Blö
ke des Kanals über den Transponder bis hin zumEmpfänger dur
hges
hleift, wobei im Transponder die Umwandlung indie entspre
hende Downlinkfrequenz erfolgt. Daher verarbeitet der FH-Empfänger (Bild 3.8) ebenfalls drei Signalkomponenten.Zunä
hst wird das Signal dur
h eine automatis
he Amplitudenregelungauf ein Niveau gehoben, wel
hes die na
hfolgende Signalverarbeitung er-
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∆Bild 3.7: FH-Sender.

⊕ Bild 3.8: FH-Empfänger.mögli
ht. Ein Mixer vers
hiebt die Mittenfrequenz (normalerweise 0 Hz)des empfangenen Signals, falls die Syn
hronisation zwis
hen der im Sendererzeugten Hopfolge und derjenigen im Empfänger erzeugten ni
ht genaueingehalten wird.Die Syn
hronisation ist im allgemeinen zweigeteilt. In einem ersten S
hrittwird eine grobe Syn
hronisation hergestellt. Dieser S
hritt heiÿt Akqui-sition, währenddessen die Pseudozufallsfolge sukzessive um Tc/2 vers
ho-ben wird, bis die empfangene Energie einen S
hwellwert übers
hreitet. Ims
hle
htesten Fall dauert die Akquisition
TAkq = 2nTc L, (3.14)wobei L die Periodenlänge der Pseudozufallsfolge und n die Anzahl derHops sind, über die bis zur Ents
heidung gemittelt wurde. Je gröÿer nwird, desto kleiner ist die Fals
halarmwahrs
heinli
hkeit. Der Na
hteilist eine wa
hsende Akquisitionszeit. Erst na
h dieser Phase, also sobaldeine Grobsyn
hronisation vorliegt, beginnt die Na
hri
htenübertragung.Da in dieser Arbeit die BER einer Stre
ke bestimmt werden soll, gehenalle Simulationen von einer abges
hlossenen Grobsyn
hronisation aus, d.h.die beiden Folgen in Sender und Empfänger wei
hen zeitli
h um maximal

±Tc/2 voneinander ab.



68 3 Realisierung mit COSSAPDer zweite S
hritt versu
ht die verbleibende Di�erenz auszuregeln undheiÿt daher Tra
king. Dies ges
hieht dur
h die Bestimmung der in dasNutzsignalband fallenden Energie, die hinter dem Hauptselektions�lterauftritt. Dieses besteht aus der anderen Hälfte des Impulsformungs�lters,wel
hes im Sender verwendet wurde. Nur zu den Zeitpunkten, zu denendie Hopsequenz im Empfänger mit der des empfangenen Signals über-einstimmt, ist dieser Energiewert idealerweise von Null vers
hieden. Ims
hle
htesten Fall wird nur innerhalb eines Zeitintervalls von Tc/2 Energiedetektiert. Verläÿt man diesen Berei
h, ist die Grobsyn
hronisation er-neut dur
h eine Akquisitionsphase wiederherzustellen. Für die Simulationbedeutet dies den Abbru
h.Für das Tra
king wird nun die Energie mit ±1 gewi
htet. Den Wertbestimmt die im Empfänger generierte Hopsequenz. In der ersten Hälftejeden Hops ist dieser +1, in der zweiten Hälfte −1. Dieses Signal wirddur
h Tiefpaÿ�lterung über 11 Hops geglättet und sollte idealerweise Nullsein. Wei
ht es in positive oder negative Ri
htung ab, wird die Taktrateder Pseudozufallsfolge bes
hleunigt oder verzögert, d.h. die Phase der imEmpfänger erzeugten Hopsequenz wird angepaÿt.Vor der Demodulation des entspreizten Signals (Rü
ktransformation derSymbole in Bits) stellt si
h die Frage na
h Takt- und Trägersyn
hronisa-tion wie beim ungespreizten Signal. Da die Hopgrenzen immer mit Sym-bolgrenzen zusammenfallen, ist dur
h das Tra
king der genaue Abtast-zeitpunkt bekannt. Nur bei sehr langsamen FH wäre eine Taktregelungnotwendig. Die Trägerregelung kann genauso als abges
hlossen betra
h-tet werden, wenn keine Phasenkohärenz benötigt wird. Diese kann vonHop zu Hop nur sehr s
hwer aufre
ht erhalten werden wegen der auf demKanal auftretenden frequenzabhängigen Mehrwegee�ekte und der Dopp-lervers
hiebungen [Tor92℄. Soll denno
h kohärent empfangen werden, istdie Einführung einer auf die Hopdauer abgestimmten Rahmenstrukturerforderli
h, so daÿ jeweils zu Beginn eines Rahmens eine dem Empfän-ger bekannte Bitstruktur gesendet wird. Dies lohnt si
h nur, wenn einegroÿe Anzahl von Symbolen während eines Hops übertragen wird, um dasSyn
hronisationsbit zu Nutzdatenbitverhältnis klein zu halten. In denSimulationen wurde eine Rahmendauer von 64 Symbolen mit 56 Nutz-symbolen gewählt [KD96℄. Eine andere Alternative stellt die Verwendungeiner ni
ht kohärenten Primärmodulation dar, wie zum Beispiel Di�eren-tial PSK (DPSK) oder Frequen
y Shift Keying (FSK).An dieser Stelle kehren wir zur Funktion des Mixers zurü
k. Insbeson-dere muÿ die erforderli
he Bandbreite dafür berü
ksi
htigt werden. Bis-



3.2 Sender und Empfänger 69her wurde, trotz der frequenzagilen Mittenfrequenz, das Nutzsignal imBasisband simuliert. Na
h dem Mixer können bei unvollständiger Syn-
hronisation Frequenzdi�erenzen zwis
hen dem Empfangssignal und demEmpfangs�lter im Basisband bis zu den Hopberei
hsgrenzen fM ±N ∆fzu bestimmten Zeitpunkten k∆tA auftreten. Im allgemeinen ist daherdie Simulation der gesamten Hopbandbreite na
h dem Mixer erforderli
h.Da das Bestreben nur darin liegt, das Nutzsignal je na
h Frequenzdi�e-renz fdi� zur Hopsequenz des Empfängers aus dem Empfangs�lterbandhinauszus
hieben, stellt si
h die Frage, ob es ni
ht hinrei
ht, die Vers
hie-bung des Mixers auf eine ausrei
hende aber kleine Frequenzdi�erenz zubes
hränken. Ausrei
hend bedeutet, daÿ Frequenzkomponenten, die tat-sä
hli
h weit entfernt sind, keine Auswirkungen auf das Ausgangssignaldes Empfang�lters haben. Das Ausgangsspektrum eines sol
hen Mixerszeigt Bild 3.9, wobei die folgende Regel für die Frequenzvers
hiebung ∆f0angewandt wurde:
∆f0(k∆tA) =

{
fdi� |fdi�| ≤ 3SR

3SR |fdi�| > 3SR. (3.15)

Bild 3.9: Frequenzkomponenten na
h dem Mixer.Dieser kleine maximale Frequenzo�set rei
ht aus, da zwis
hen dem Emp-fangsband und dem vers
hobenen Nutzsignal im Falle |fdi�| > 3SR einminimaler Abstand von SR herrs
ht. Dur
h Verkleinerung des Rollo�-Faktors vergröÿern si
h die Abstände, so daÿ man die simulierte Band-breite in Abhängigkeit des Rollo�-Faktors verkleinern könnte. Au
h dieBandbreitenvergröÿerung dur
h ni
htlineare Verstärker ist unproblema-tis
h, da si
h diese nur für Komponenten auswirkt, die mehr als 20 dBunterhalb des Maximums liegen (Bild 3.10 und Bild 3.11). Simulationen,
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Bild 3.11: Spektrum am Ausgang einer TWT. Nutzsignal PSK4(links) und Störsignal ASK (re
hts).die mit der vollen Hopbandbreite dur
hgeführt wurden, zeigen im Ver-glei
h zu denen mit reduzierter Bandbreite keine Änderung der gemes-senen BER. Die reduzierte Simulationsbandbreite setzt die Verwendungs
hmaler Teiltransponder voraus, eine Eins
hränkung, die s
hon aus te
h-nis
her Si
ht notwendig ist, da keine beliebigen Transponderbandbreitenbei glei
hzeitiger hoher Verstärkung mögli
h sind. Es genügt also zu je-dem beliebigen Zeitpunkt einen einzigen Transponder zu simulieren, ohneder Realität vieler nebeneinanderliegender Transponder zu widerspre
hen.Einen viel gröÿeren Vorteil zeigt der zuvor bes
hriebene Mixeralgorith-



3.2 Sender und Empfänger 71mus, wenn der Ein�uÿ von Störsignalen simuliert werden soll. Denn au
hhier muÿ der unters
hiedli
he Frequenzabstand zwis
hen Nutzsignal undStörer berü
ksi
htigt werden. Folgende Eins
hränkungen sind allerdingszu bea
hten:1. In der Simulation werden glei
hzeitig nur ein einzelnes FH Signal inKombination mit einem Störsignal untersu
ht.2. Der ni
htlineare Verstärker zeigt keine Frequenzabhängigkeit.3. Die Intermodulationsprodukte des Störers vers
hle
htern das Nutzsi-gnal glei
hermaÿen unabhängig vom Frequenzabstand zwis
hen bei-den, wenn dieser gröÿer als 3SR ist.
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Bild 3.12: Bitfehlerraten für unters
hiedli
he Frequenzdi�erenzen(SR, 5,9SR und 10SR) zwis
hen Störer und Nutzsi-gnal, SPS = 32.In der ersten Bedingung manifestiert si
h die Notwendigkeit, auf ein FH-Netz bzw. auf ein Störszenario von mehreren Störern zu verzi
hten. Die



72 3 Realisierung mit COSSAPFrequenzunabhängigkeit eines ni
htlinearen Verstärkers ist im allgemei-nen ni
ht erfüllt. Jedo
h liegt die Bandbreite, innerhalb der man vonFrequenzunabhängigkeit spre
hen kann, im GHz Berei
h, so daÿ au
hbei einem FH diese Bedingung abhängig vom Spreizfaktor erfüllt wer-den kann. Die letzte Bedingung resultiert aus der Überlegung, daÿ dur
hden Mixer zwei weit entfernt liegende Signale nur dur
h 3SR vonein-ander getrennt gemeinsam verstärkt werden. Leider ist die geforderteUnabhängigkeit nur für groÿe Signal zu Störverhältnisse erfüllt. Anson-sten kann si
h die BER bei unters
hiedli
hen Frequenzabständen um etwaeinen Faktor 2 unters
heiden. In Bild 3.12 sind die Ergebnisse für zweiPSK4 modulierte Signale, das eine als Nutzsignal, das andere als Störer, inunters
hiedli
hen Frequenzabständen und für unters
hiedli
he Signal zuStörverhältnisse dargestellt. Tendenziell ist die BER beim Frequenzab-stand SR gröÿer, da hier beide Signale aneinanderstoÿen (Rollo�-Faktor= 1).Simulationen mit reduzierter Bandbreite können nur vorläu�ge Ergebnisseproduzieren. Um exakte Ergebnisse zu erhalten, ist die Simulation mitder vollen Hopbandbreite erforderli
h.

Bild 3.13: Mixer für additive Störsignale.Die Berü
ksi
htigung von Störungen auf dem Kanal erfolgt, indem zumNutzsignal im Basisband ein Störsignal addiert wird. Zu jedem Zeitpunktwird die Frequenzdi�erenz fdi� der beiden Mittenfrequenzen bere
hnet.Je na
h Di�erenz wird das Störsignal (im Basisband) um einen bestimm-ten Frequenzo�set, der si
h bei Simulation mit reduzierter Bandbreite



3.2 Sender und Empfänger 73ebenfalls na
h (3.15) bestimmt, vor der Addition vers
hoben (Bild 3.13).Da innerhalb der Simulation zwei Mixer in Folge eingesetzt werden, muÿau
h die Simulationsbandbreite verdoppelt werden. Mit 16SR liegt manaber no
h weit unter dem erforderli
hen Wert, der bei der Simulation dergesamten Hopbandbreite erforderli
h ist.3.2.2.2 DSSSDie zweite Bandspreizte
hnik ist DSSS, bei der die Hilfsfunktion das in derRegel PSK2 primär modulierte Signal no
hmals phasenmoduliert. Auspraktis
hen Erwägungen heraus könnte man die Primär- und Sekundär-modulation kombinieren, indem die beiden binären Datenströme (Nutz-signalfolge und Pseudozufallsfolge) vor der Umformung in Wellenzügemodulo-2 addiert werden. Diese Modi�kation ist aufgrund der theoretis
hvorliegenden Linearität dur
hführbar, ohne die zuvor ges
hilderte Band-spreizphilosophie zu zerstören. Allerdings ist wie bei FH eine Syn
hronisa-tion im Empfänger erforderli
h. Dies bedeutet, daÿ dort die Entspreizungals inverse Operation an geeigneter Stelle dur
hzuführen ist. Da abervor der modulo-2 Addition der Datenstrom in der Amplitude diskretisiertwerden muÿ (Demodulation in einen binären Datenstrom), geht wertvolleInformation für die Entspreizung des Signals verloren. Spreizung undEntspreizung wirken daher sinnvollerweise auf die komplexen Symbolebzw. auf das komplexe Basisbandsignal, also auf Wellenzüge. Eine Ver-mis
hung der beiden Varianten, also Spreizung der binären Datenfolge vorder Modulation und Entspreizung im komplexen Basisband ohne Aufspal-tung in die entspre
henden I und Q Komponenten (Real- und Imaginär-teil), gelingt im allgemeinen ni
ht, da in diesem Fall die Bestimmung undeinfa
he Implementierung der Entspreizungsfolge (S
hieberegister) ni
htrealisiert werden kann.In der Literatur [SOSL94, Dix94℄ �nden si
h meistens nur Bandspreizsy-steme für PSK2, da diese einfa
h zu realisieren sind. In der Militärte
h-nik, die die Bandspreizverfahren zuerst benutzte, lag die Priorität nebender Störresistenz und der s
hweren Entde
kbarkeit der Signale auf einemmögli
hst einfa
hen und robusten Aufbau. Die Frage na
h der Bandbrei-tene�zienz, die darin begründet liegt, daÿ PSK2 und PSK4 bei glei
henSendeleistungen im AWGN Kanal glei
he Bitfehlerraten errei
hen [Skl88℄,war sekundär. Die Überlegung PSK4 zu verwenden, resultiert aus der Tat-sa
he, daÿ diese Modulationsart in Kombination mit DSSS no
h s
hwererzu entde
ken ist und bei bestimmten Störern weniger emp�ndli
h rea-giert, bei allerdings höherem Realisierungsaufwand. Die Frage na
h derBandbreitene�zienz stellt si
h erst, seitdem DSSS au
h in mobilen An-



74 3 Realisierung mit COSSAPwendungen (IS-95) [QUA92℄ und beim Tra
king and Data Relay SatelliteSystem (TDRSS) zum Einsatz kommen.Nur in [Tor92℄ und [PRD95℄ �ndet si
h ein Blo
kdiagramm für die Sprei-zung bei PSK4. Darin wird deutli
h, daÿ zwei statistis
h unabhängigePseudozufallsfolgen für die Spreizung notwendig sind. Die eine wird zurSpreizung des Realteils, die andere zur Spreizung des Imaginärteils ver-wendet. Soll nur eine Spreizfolge auf Real- und Imaginärteil angewendetwerden, erfolgt während jeder Symboldauer die Na
hri
htenübertragungmit Hilfe von zwei Phasenzuständen anstatt mit vier. Eine zeitli
he Ver-s
hiebung löst das Problem. Sie sollte so groÿ sein, daÿ die statistis
he Un-abhängigkeit zwis
hen den beiden Pseudozufallsfolgen gewährleistet ist.Die Vers
hiebung beträgt daher etwa eine halbe Periodenlänge 2m−1, umdur
h die groÿe Zeitdi�erenz über weite Berei
he einen Korrelationswertvon −1 zu erhalten. Den entspre
henden Sender zeigt Bild 3.14.
⊗

⊗

∆

∆

Bild 3.14: DSSS Sender.Die Pseudozufallsfolge PN(k∆tA) wird über einen Konverter in die eigent-li
he Spreizfunktion g(k∆tA) umgewandelt, so daÿ
g(k∆tA) = ejPN(k∆tA)π =

{
1 für PN(k∆tA) = 0
−1 für PN(k∆tA) = 1

(3.16)gilt. Die Zuweisung hat Ähnli
hkeit mit der PSK2 Modulation, stellttatsä
hli
h aber nur eine Wertetransformation des Spreiz
odes in ein NRZ-Signal dar.
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Bild 3.15: Signalraumdiagramm PSK4.Für Spreizung und Entspreizung wird ein um π/4 gedrehtes Signalraum-diagramm (Bild 3.15) verwendet, wel
hes konsequenterweise au
h für diePrimärmodulation verwendet wird. Real- und Imaginärteil können dannnur no
h zwei unters
hiedli
he Werte (−

√
2/2;

√
2/2), anstelle von dreiunters
hiedli
hen Werten (-1;0;1) annehmen (Bild 3.2). Insbesondere dieNull hat eine störende Auswirkung, da dann über gröÿere Zeiträume (bissi
h das Nutzsignal ändert) abwe
hselnd in Real- oder Imaginärteil keineÄnderung auftritt, d.h. die Spreizfolge führt während eines Na
hri
hten-symbols nur zu Änderungen zwis
hen zwei gegenüberliegenden Phasenzu-ständen, so daÿ während einer Symboldauer keine Glei
hverteilung zwi-s
hen den Phasenzuständen gewährleistet ist.Na
h der Spreizung erfolgt die Impulsformung (Wurzel Rollo�-Filter) zurErzeugung der Wellenzüge. Dabei wird die Simulationsbandbreite umden Faktor SPS vergröÿert. Im Verglei
h zum ungespreizten Fall ist (3.7)zusätzli
h mit dem Spreizfaktor zu multiplizieren. Dies hat zur Folge, daÿdie Simulationszeiten beträ
htli
h ansteigen.Wie bei FH besteht die Syn
hronisation im Empfänger aus zwei Teilen.Die Akquisition hat die Aufgabe die Pseudozufallsfolge des Empfangssi-gnals mit derjenigen des Empfängers bis auf ±Tc/2 zur Übereinstimmungzu bringen. Gut bes
hriebene Blo
ks
haltbilder eines seriellen Su
hprozes-ses sind z.B. in [Ha90℄ oder [Tor92℄ zu �nden. Im s
hlimmsten Fall gilt fürdie Akquisitionszeit (3.14). Da Tc bei diesem Verfahren im Unters
hied zuFH deutli
h kleiner ist als die Nutzsymboldauer, ist die Grobsyn
hronisa-tion deutli
h s
hneller hergestellt. Da au
h hier die Akquisitionsphasemangels Na
hri
htenübertragung in den Simulationen unberü
ksi
htigtbleibt, wird von einer abges
hlossenen Akquisitionsphase ausgegangen,d.h. die Pseudozufallsfolgen wei
hen zeitli
h maximal um ±Tc/2 vonein-ander ab.
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Bild 3.16: DSSS Syn
hronisation.Die Syn
hronität der beiden Folgen wird im Verlauf des Tra
kings aufBru
hteile einer Chipdauer verbessert. Dieses Tra
king der Phase derempfangenen Pseudozufallsfolge ges
hieht mit Hilfe einer Na
hregels
hlei-fe. Diese wird häu�g in Form eines Delay Lo
ked Loops (DLL) reali-siert. Dabei wird der Realteil des Empfangssignals jeweils mit einer um
+Tc (early) bzw. −Tc (late) vers
hobenen Pseudozufallsfolge multipliziert(Bild 3.16). Es können au
h kleinere Zeitvers
hiebungen auftreten, diezu einem s
hnelleren Korrekturverhalten des Regelkreises führen. In derSimulation bedeuten kleinere Zeitvers
hiebungen jedo
h einen erhöhtenAufwand, da Zwis
henwerte dur
h Interpolation erzeugt werden müssen.Dementspre
hend ist au
h eine höhere Abtastrate innerhalb des Regelkrei-ses zu wählen. Daher wird nur eine um ±Tc vers
hobene Pseudozufalls-folge simuliert. Die in Bild 3.16 dargestellte Spezialisierung des Tra
kingsauf den Realteil ist im allgemeinen ausrei
hend, um die Syn
hronisationherzustellen, da in beiden Zweigen unabhängige Pseudozufallsfolgen über-tragen werden. Es kann aber Vorteile bringen, eine zweite Regels
hleifefür die Pseudozufallsfolge des Imaginärteils zu implementieren. Allerdingsmuÿ dann das Augenmerk auf die Auswertung der beiden Ausgangssignalegeri
htet werden.Die Multiplikation und Filterung (Summation) der lokal vorhandenenSpreizfolge mit dem empfangenen Signal ergibt zwei Werte, jeweils ausder early und der late Korrelation. Werden �ktiv alle Werte der Kor-relationsfunktionen bere
hnet, so zeigt si
h jeweils eine Spitze der Höhe
2m− 1 für Zeitvers
hiebungen von +Tc bzw. −Tc (Bild 3.17) bei opti-
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Bild 3.17: Korrelationskennlinien: (a) late, (b) early.

Bild 3.18: ideale Diskriminatorkennlinie.maler Syn
hronisation. Die Di�erenz der beiden Korrelationsfunktionenzeigt Bild 3.18. Man nennt sie au
h Diskriminatorkennlinie, da sie beipositiven Werten ein zu groÿes Na
hhinken gegenüber der lokalen Pseu-dozufallsfolge konstatiert, bei negativen Werten genau das Gegenteil. Beini
ht optimaler Syn
hronisation vers
hiebt si
h die Kurve aus Bild 3.18.Der Wert im Nullpunkt entspri
ht dem tatsä
hli
h bere
hneten Korrela-tionswert, der ein Maÿ für die Fehlsyn
hronisation ist. Der Abszissenwertgibt den notwendigen zeitli
hen Korrekturwert an. Wäre die zeitli
he Ver-s
hiebung der Pseudozufallsfolgen des DLL geringer als ±Tc, würden dieKorrelationsmaxima s
hon na
h kleineren Zeitvers
hiebungen auftreten.Eine gröÿere negative Steigung der Diskriminatorkennlinie wäre die Folge,d.h. die zeitli
hen Abwei
hungen werden s
hneller korrigiert.In diesen Kennlinien ist keine Impulsformung enthalten. Der Idealfall ausBild 3.18 verändert si
h bei Berü
ksi
htigung der Impulsformung wie inBild 3.19 dargestellt. Man erkennt, daÿ die Kurven nur abs
hnittsweisedur
h Geraden approximiert werden können und daÿ ihre Steigungen vomRollo�-Faktor abhängen. Die Aufgabe des na
hfolgenden Loop�lters aus
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Bild 3.19: Diskriminatorkennlinie bei impulsgeformten Signalen.Bild 3.16 besteht darin, zum Zeitpunkt tk aus dem Ordinatenwert derDiskriminatorkennlinie d(tk) den auftretenden Zeito�set∆tk zwis
hen denPN Folgen zu bere
hnen. Im Loop�lter ist daher eine auf rein empiris
henÜberlegungen basierende Geradenglei
hung der Form
∆tk = [(r − 0, 1)2 + 0.5]

SPS

2m
d(tk) (3.17)implementiert. Der Zeito�set ∆tk wird aus Aufwandsgründen auf dennä
hsten der dur
h die Abtastrate vor dem Wurzel Rollo�-Filter vorgege-benen Zeitrasterpunkte gerundet. Im Zeitintervall [0, Tc) stehen insgesamt

SPS äquidistante Zeitrasterpunkte zur Verfügung. Für das Ausgangssi-gnal des Loop�lters gilt
∆tLoop = ∆tk +∆tk−1, (3.18)da der absolute Zeito�set ∆tLoop mit Hilfe des relativen Zeito�sets ∆tkbestimmt werden muÿ. Solange die Syn
hronisationsabwei
hungen im Be-rei
h ±Tc/2 verbleiben (Voraussetzung na
h der Akquisition), ist die Re-gelung mit sol
hen Geradenglei
hungen ziemli
h optimal. Gröÿere Abwei-
hungen können zu Instabilitäten der Regelung führen und sollten in derRegel eine erneute Akquisitionsphase auslösen. Zwar wird der Ein�uÿ desRollo�-Faktors berü
ksi
htigt, do
h können andere Ein�üsse des Kanals



3.3 Transponder 79(Mehrwegeausbreitung, Störer) Ein�uÿ auf das Tra
king nehmen. Beideterministis
hen Vorgängen wäre eine einmalige Anpassung des Loop�l-ters anhand von (3.17) dur
hführbar. Zufällige Ein�üsse lassen si
h ni
htberü
ksi
htigen und vers
hle
htern damit die Systemleistung.Das Ausgangssignal des Loop�lters beein�uÿt ni
ht, wie eigentli
h zu er-warten war, den Zeito�set der Pseudozufallsfolge, sondern den Zeito�setdes Empfangssignals während der Abtastratenreduktion im Empfangs-�lter (Wurzel Rollo�-Filter). Dies ist eine simulationsspezi�s
he Lösung,um zusätzli
hen Realisierungsaufwand bei der Regels
hleife zu vermeiden.Eine zeitli
he Vers
hiebung um Bru
hteile der Chipdauer in positive odernegative Ri
htung erfordert einerseits die Spei
herung vergangener Werteder Pseudozufallsfolge, andererseits benötigt man die Taktrate des um
SPS überabgetasteten Signals im gesamten Regelkreis. Eine dramatis
heVerlängerung der sowieso s
hon re
ht langen Simulationszeiten wäre dieFolge.Na
h der passenden Entspreizung gelangt das komplexe Basisbandsignalin ein Filter, wel
hes den Mittelwert über eine Symboldauer liefert. Damitverbunden ist die Abtastratenreduktion auf einen Wert je Symbol. EineAbtastung ist an dieser Stelle ni
ht erforderli
h, da diese s
hon im WurzelRollo�-Filter erfolgte. Die Demodulation s
hlieÿt si
h direkt daran an.Diese Art des Tra
kings verlangt die Übertragung von Syn
hronisations-bits in einer Rahmenstruktur. Nutzdatenübertragung würde das Tra
kingstören. Ni
htkohärente Verfahren [PRD95℄ eliminieren die Störung dur
hNutzdaten, so daÿ die Rahmenstruktur entfallen kann. Diese Mögli
hkeitwurde hier ni
ht verwendet.3.3 TransponderDas wi
htigste Element einer SATCOM Stre
ke ist das Funkrelais, derSatellit. Seine Nutzlast besteht aus Transpondern, deren Aufgabe darinbesteht, ein empfangenes Signal zu verstärken und auf einer anderen Fre-quenz zur Erde zurü
kzusenden. Da das Signal keine weiteren Verände-rungen erfährt, spri
ht man au
h von transparenten Transpondern.Eine deutli
h aufwendigere Te
hnik muÿ in regenerativen Transpondernbereitgestellt werden. Diese demodulieren das Signal, führen eine Feh-lerkorrektur dur
h, 
odieren neu und s
hi
ken das aufgefris
hte Signalzurü
k zur Erde. Dadur
h werden Up- und Downlink voneinander ent-koppelt. Zusätzli
h kann ein sol
her Transponder Vermittlungsaufgabenübernehmen. In der Simulation vereinfa
ht si
h der Aufbau, da dur
h die
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Bild 3.20: Verglei
h des erforderli
hen Eb/N0 auf Up- und Down-link bei konstanter BER (10−4) und linearem Kanal. A:transparenter Transponder; B: regenerativer Transpon-der (PSK4); C: regenerativer Transponder (DPSK4);
G = 1 [MB93, Bild 6.4℄.Entkopplung Up- und Downlink getrennt voneinander betra
htet werdenkönnen. Als Übergabeparameter genügt die Bitfehlerrate. Wenn PU und

PD die Bitfehlerraten für Up- und Downlink sind, folgt für die gesamteBitfehlerrate an der Bodenstation im Fall des regenerativen Transponders
PGes = PU (1− PD) + (1− PU )PD = PU + PD − 2PUPD. (3.19)Sie ergibt si
h aus der Summe fals
her Bits des Uplinks, die auf demDownlink fehlerfrei übertragen werden und ri
htigen Bits des Uplinks,die auf dem Downlink verfäls
ht werden. PU und PD sind jeweils vomEnergie pro Bit zu Störverhältnis (Eb/N0)U bzw. (Eb/N0)D abhängig.Demgegenüber ist die Bitfehlerrate beim transparenten Transponder von
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(
Eb

N0

)

T

=
Eb

(N0)D +G (N0)U
(3.20)bestimmt. Man erkennt, daÿ die Störleistung des Uplinks im Transpon-der mit einem Faktor G gewi
htet wird, der dur
h den Verstärkungsfak-tor des Raus
hens im Transponder und dur
h den Dämpfungsfaktor desgesamten Downlinks gegeben ist. Dadur
h wird die Raus
hleistung desUplinks (N0)U in eine am Empfängereingang wirksame Raus
hleistungumgere
hnet. Die Energie pro Bit Eb/N0 bezieht si
h ebenfalls auf denEmpfängereingang.Die Auswirkungen eines unters
hiedli
hen Eb/N0 auf Up- und Downlinksind in Bild 3.20 für G = 1 bei einer BER von 10−4 dargestellt. Beiglei
hem Eb/N0 Verhältnis auf Up- und Downlink wird ein regenerativerTransponder (B) im Verglei
h zu einem transparenten Transponder (A)mit einem um 3 dB verkleinertem Eb/N0 ohne Qualitätsverlust betrieben.Wird als Modulationsart statt PSK4 DPSK4 verwendet, wird im Uplinkein höheres Eb/N0 benötigt.Transparente Transponder sind wesentli
h kostengünstiger als regenera-tive Transponder, so daÿ diese au
h weiterhin zum Einsatz kommen wer-den, trotz des ungünstigeren Eb/N0 auf Up- und Downlink. Eine simula-tive Untersu
hung mit transparenten Transpondern ers
heint daher sinn-voll. Im folgenden bes
hränken wir uns auf die Darstellung eines trans-parenten Transponders, da ein regenerativer Transponder lei
ht aus denbisher ges
hilderten Simulationsblö
ken erstellbar ist, wenn die Vermitt-lungste
hnik ni
ht berü
ksi
htigt wird.

Bild 3.21: transparenter Transponder.Der in den Simulationen verwendete Transponder ist in Bild 3.21 darge-stellt. Am Eingang be�ndet si
h ein raus
harmer, linearer Vorverstärker.Eine wi
htige Systemgröÿe ist dessen Raus
htemperatur, die das SNRam Satelliten und damit au
h das SNR auf dem Downlink maÿgebli
hbestimmt. Na
h [MB93, Tabelle 8.3℄ liegen die Raus
htemperaturen un-gefähr zwis
hen 100 und 300 K. Für die in dieser Arbeit vorgestellten



82 3 Realisierung mit COSSAPSimulationen wurde 200 K gewählt. Spektralanteile, die vom Leistungs-verstärker (TWT) ni
ht verstärkt werden sollen, �ltert das erste Filteraus. Es handelt si
h um ein Butterworth�lter vom Grad 10. Je na
h An-wendungsfall (z.B. Störszenario) beträgt die Bandbreite ein Mehrfa
hesder Symbolrate SR. Ein Beispiel mit 3-fa
her Symbolrate zeigt Bild 3.22.Das eingezei
hnete Rollo�-Filter zeigt die spektrale Ausdehnung des Nutz-signals bei einem Rollo�-Faktor von 0,5.
Bild 3.22: Spektrum des Transponderbandes.Als Leistungsverstärker dient eine Wanderfeldröhre (TWT) für die dasAmplituden-Phasen-Modell na
h [Sal81℄ implementiert wurde. Da es si
hum ein ni
htlineares Bauelement handelt, dient das zweite Filter der Un-terdrü
kung von Intermodulationsprodukten auÿerhalb des Transponder-bandes. Hierzu wird ein Ts
hebys
he�-TypI-Filter [Lü
80℄ der Ordnung10 verwendet, um dur
h den steileren Übergangsberei
h gute Dämpfungs-werte zu erzielen.Die Modelle für die Bes
hreibung ni
htlinearer Leistungsverstärker fürho
hfrequente Signale werden meist als gedä
htnislos bezei
hnet. Daherwird davon ausgegangen, daÿ der Ein�uÿ der eingebauten Spei
herele-mente (Filter mit Bandpaÿ
harakter) von der eigentli
hen Ni
htlinearitätgetrennt werden kann. Das bedeutet, daÿ die im Verstärker entstehen-den ni
htlinearen Verzerrungen einer gedä
htnislosen Ni
htlinearität zu-ges
hrieben werden, die einem linearen Bandpaÿ vorges
haltet ist [Rap92℄.Dazu stellt man das Ein-/Ausgangsverhalten als Taylorreihe dar gemäÿ

z(t) =

∞∑

k=0

ak s
k(t). (3.21)Die Koe�zienten ak sind die k-ten Ableitungen der ni
htlinearen Verstär-kerkennlinienfunktion an der Stelle Null. Da die Funktion im Ursprung



3.3 Transponder 83beginnt, gilt a0 = 0. Für a2 = a3 = a4 = . . . = 0 erhalten wir den linea-ren Fall z(t) = a1s(t). Im allgemeinen nehmen die Koe�zienten ak fürs
hwa
h ni
htlineare Systeme, wie z.B. bei der TWT, für wa
hsendes kras
h ab. Betra
htet man zunä
hst ein einfa
hes sinusförmiges Signal
s(t) = A sin(2πf0t) (3.22)mit der reellen Amplitude A, das auf ein s
hwa
h ni
htlineares Systemna
h (3.21) gegeben wird. Wenn die Bere
hnung des Ausgangssignals

z(t) na
h dem 5. Glied der Taylorreihe abgebro
hen wird, erhält man
z(t) =

A2

2

(

a2 +
3A2a4

4

)

+A

(

a1 +
3A2a3

4
+

5A4a5
8

)

sin(2πf0t)

− A2

2
(a2 +A2a4) cos(4πf0t)−

A3

4

(

a3 +
5A2a5

4

)

sin(6πf0t)

+
A4

8
a4 cos(8πf0t) +

A5

16
a5 sin(10πf0t).

(3.23)Dur
h die Ni
htlinearität wird ni
ht nur ein konstantes Glied erzeugt, viel-mehr entstehen au
h Terme, deren Frequenzen Vielfa
he der ursprüngli-
hen Frequenz f0 sind. Es handelt si
h um Obers
hwingungen, die si
hlei
ht dur
h Filter entfernen lassen. Dur
h das zuvor genannte Ts
heby-s
he�-Filter (Filter 2)werden diese Intermodulationsprodukte e�ektiv un-terdrü
kt.Bekanntermaÿen besteht ein Nutzsignal aus einem Gemis
h der unter-s
hiedli
hsten Frequenzen. Eine ungefähre Aussage über die generell ent-stehenden Terme kann dur
h die Untersu
hung zweier Sinuss
hwingungengetro�en werden, die auf ein ni
htlineares System gegeben werden. Diebeiden Frequenzen seien unglei
h aber nahe bena
hbart. Es gilt
s(t) = A0 sin(2πf0t) +A1 sin(2πf1t), f0 6= f1, |f0 − f1| ≪ f0. (3.24)Bere
hnet man für dieses Eingangssignal erneut z(t) na
h (3.21) erhältman wieder die Vielfa
hen der Grundfrequenz. Zudem bilden si
h ganzneue Terme, die aus Produkten mit unters
hiedli
hen Frequenzen stam-men. Diese sind besonders dann störend, wenn sie in Nutzsignalberei
he
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1Tabelle 3.2: Frequenzen und Amplitudenfaktoren der Sinustermeverursa
ht dur
h die Ni
htlinearitäten der Ordnung3 und 5.



3.3 Transponder 85fallen. Eine Übersi
ht über die entstehenden Terme geben Tabelle 3.1 undTabelle 3.2. Die Amplitudenfaktoren sind jeweils mit den Koe�zienten akaus der Taylorreihenentwi
klung zu gewi
hten. Beim Verglei
h der Fre-quenzen fällt auf, daÿ die Ni
htlinearitäten gerader Ordnung keine Termeim Nutzsignalband erzeugen. Ni
htlinearitäten ungerader Ordnung hin-gegen fügen Störterme innerhalb des Nutzsignalbandes hinzu. Diese sindzu �nden bei 2f0 − f1, 2f1 − f0, 3f0 − 2f1, 3f1 − 2f0, sowie bei den Si-gnalgrundfrequenzen f0 und f1, da dort die Signalamplituden A0 und A1gemis
ht auftreten.Da in einem realen Signal ni
ht nur zwei, sondern im Prinzip unendli
hviele Frequenzen enthalten sind, ist lei
ht einzusehen, daÿ der tatsä
hli
heVorgang no
h wesentli
h komplizierter ist. Auf jeden Fall wird deutli
h,daÿ eine Unterdrü
kung der dur
h die Ni
htlinearität im Signalband er-zeugten störenden S
hwingungen prinzipiell unmögli
h ist. Eine realitäts-nahe Simulation der TWT ist daher unabdingbar.Bei Simulationen im Basisband ist die Bedingung |f0 − f1| ≪ f0 aus(3.24) verletzt. Dadur
h können unzulässigerweise Terme, verursa
htdur
h Ni
htlinearitäten gerader Ordnung, im Nutzsignalspektrum entste-hen. Diese liegen bei 0, f1 ± f0 und 2f0 ± 2f1. Um diese zu vermeiden,betra
hten wir no
hmals das Ausgangssignal z(t) der Ni
htlinearität. DasEingangssignal sei
s(t) = A(t) cos

(
2πf0t+ ϕ(t)

)
=

= Re{A(t) ejϕ(t)ej2πf0t}
= Re{v(t) ej2πf0t}
= Re{s(t)}, (3.25)wobei s(t) das analytis
he Signal zu s(t) sei. Gemäÿ (3.21) wird sk(t)benötigt. Es gilt mit dem binomis
hen Satz [BS84, S.106℄

sk(t) =

[
1

2

(
v(t)ej2πf0t + v∗(t)e−j2πf0t

)
]k

=
1

2k

k∑

l=0

(
k

l

)

[v(t)]k−l [v∗(t)]l ej2πf0t(k−2l).

(3.26)Da nur die Frequenzen in der Nähe des Nutzsignals um f0 interessantsind, gilt
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k − 2l = ±1 ⇐⇒ l =

k ∓ 1

2
. (3.27)Unter dieser Bedingung (k ungerade, da l, k∈ZZ) gilt

skf0(t) =
1

2k

(
k

k−1
2

)

[v(t)]
k+1
2 [v∗(t)]

k−1
2 ej2πf0t

+
1

2k

(
k

k+1
2

)

[v(t)]
k−1
2 [v∗(t)]

k+1
2 e−j2πf0t

=
1

2k

(
k

k−1
2

)

|v(t)|k−1 v(t)ej2πf0t
︸ ︷︷ ︸

s(t)

+
1

2k

(
k

k+1
2

)

|v(t)|k−1 v∗(t)e−j2πf0t

︸ ︷︷ ︸

s∗(t)

.

(3.28)

Mit |v(t)| = |s(t)| und (
k

k−1
2

)

=

(
k

k+1
2

) vereinfa
ht si
h die Glei
hungzu
skf0(t) =

1

2k−1

(
k

k+1
2

)

|s(t)|k−1 s(t); k ungerade. (3.29)Aus (3.21) mit (3.25) ergibt si
h das Ausgangssignal
z(t) =

∞∑

k=1
k ungerade( k

k+1
2

)
ak

2k−1
Ak−1(t) s(t). (3.30)Diese Glei
hung bes
hreibt das Ein-/Ausgangsverhalten eines ni
htlinea-ren Bandpaÿsystems für alle wirksamen Komponenten um die Mittenfre-quenz f0 des Nutzsignals. Der Zusammenhang gilt jedo
h genauso fürdie Signale im äquivalenten Tiefpaÿberei
h, da (2.3) au
h in diesem Fallerfüllt ist. Es gilt

r(t) =

∞∑

k=1
k ungerade( k

k+1
2

)
ak
2k−1

Ak−1(t) v(t). (3.31)



3.3 Transponder 87Mit v(t) = A(t)ejϕ(t), (2k−1
k

)
= 1

2

(
2k
k

) und dur
h Umformung der Summeüber gerade und ungerade Werte ergibt si
h
r(t) = ejϕ(t)

∞∑

k=1

(
2k

k

)
a2k−1

22k−1
A2k−1(t)

= f [A(t)] · ejϕ(t).

(3.32)

r(t) = f [A(t)]ejϕ(t) gilt au
h für beliebig viele Trägers
hwingungen
s(t) =

N∑

i=1

Ai(t) cos
[
2π(f0 + fi)t+ ϕi(t)

]
, (3.33)da si
h diese Glei
hung immer auf die ursprüngli
he Form in (3.25) zu-rü
kführen läÿt. Dann gilt

A(t) =
√

s2I(t) + s2Q(t)

ϕ(t) = arctan
(
sQ(t)/sI(t)

)

sI(t) =

N∑

i=1

Ai(t) cos
[
2πfit+ ϕi(t)

]

sQ(t) =

N∑

i=1

Ai(t) sin
[
2πfit+ ϕi(t)

]
.

(3.34)

In (3.32) ist die Vorgehensweise für die Simulation im komplexen Basis-band vorgegeben. Die Ni
htlinearität läÿt si
h in Form einer Amplituden-Amplituden (AM/AM)-Kennlinie bes
hreiben, wobei bei sol
hen gedä
ht-nislosen Ni
htlinearitäten die Phase unverändert bleibt. Dieses Modellrei
ht für die Bes
hreibung realer Verstärker oft ni
ht aus. Oft kannein weiterer ni
htlinearer Zusammenhang zwis
hen der Eingangsampli-tude und der Phase des Signals beoba
htet werden. In Abänderung von(3.32) ergibt si
h
r(t) = f [A(t)] ejg[A(t)] (3.35)mit der zusätzli
hen Phasenni
htlinearität g[A(t)]. Sie kann als eine spe-zielle Form von Verzerrungen mit Gedä
htnis angesehen werden [Rap92℄.Diese wird dur
h eine amplitudenabhängige Laufzeit modelliert. Man
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Ausgangssättigungsspannung: 3,5 V
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Eingangsamplitude [V]Bild 3.23: AM/AM-Verstärkerkennlinie.
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Bild 3.24: AM/PM-Verstärkerkennlinie.spri
ht au
h von Amplituden/Phasen (AM/PM)-Konversion. Das Ein-gangs zitierte Amplituden-Phasen-Modell stellt die beiden Funktionen fürdie AM/AM und AM/PM Konversion zur Verfügung. Es gilt
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f [A(t)] =

αAA(t)

1 + βAA2(t)
,

g[A(t)] =
αϕA

2(t)

1 + βϕA2(t)

(3.36)mit αA = 1, 6623 · 103, βA = 0, 0552 · 106, αϕ = 0, 1533 · 106 und βϕ =
0, 3456 · 106, wel
hes der Charakteristik einer Hughes 261-H-Röhre sehrnahe kommt [Sal81℄. Die beiden Funktionen sind in Bild 3.23 und Bild 3.24wiedergegeben.3.4 LinkbudgetDas Linkbudget ist ein wi
htiges Hilfsmittel zur Charakterisierung einerSatellitenübertragungsstre
ke. Auf der Sendeseite ist das Gütemaÿ dieäquivalente, isotrop abgestrahlte Sendeleistung EIRP (Equivalent Isotro-pi
 Radiated Power), auf der Empfangsseite ist es das Verhältnis des Ge-winns zur äquivalenten Raus
htemperatur. Im folgenden soll anhand ei-nes Beispiels mit realistis
hen Zahlenwerten ein Gefühl für die auf einerSATCOM Stre
ke wirkenden Abhängigkeiten gegeben werden. Weiterhingelte, daÿ aufgrund der fortges
hrittenen Te
hnologie jedem Teilnehmerein kleines tragbares Terminal zur Verfügung steht, das eine angemesseneDatenrate für Multimediaanwendungen von 1 Mbit/s [HKLS97℄ sendenund empfangen kann. Bei der Verwendung von PSK4 als Modulationsartresultiert daraus eine Symbolrate von 500 kBaud. Wird bei der Impuls-formung der Rollo�-Faktor r = 0 gewählt, resultiert daraus eine Nutz-signalbandbreite von 500 kHz. Die Sendeleistung der Bodenstation sei
−6 dBW (0,25 W), der Antennengewinn betrage 20 dBi. Es handele si
hdabei um eine lei
ht direktive Antenne, deren Hauptstrahlri
htung imBerei
h groÿer Elevationswinkel liegt und einen 3 dB Ö�nungswinkel vonungefähr 60◦ besitze. Die Stre
ke werde über einen Transponder betrie-ben, der si
h in einem LEO Satelliten mit einer Bahnhöhe von 1000 kmbe�nde. Für den Uplink werde die Frequenz 28 GHz, für den Downlink18 GHz verwendet. Im Transponder stehe je Kanal eine Sendeleistung von1,2 W zur Verfügung. Sende- und Empfangsantennen seien parabolis
h,so daÿ (2.12) zur Bere
hnung des Antennengewinns verwendet werdenkann. Der Antennendur
hmesser betrage 0,25 m, der Antennenwirkungs-grad sei 0,55. Die Dämpfung der Antennenzuleitungen betrage jeweils0,5 dB (∧= 1,122). Auÿerdem besitzen diese eine Raus
htemperatur von290 K. Der Eingangsverstärker im Transponder und in der Bodenstation



90 3 Realisierung mit COSSAPhaben eine Raus
htemperatur von jeweils 200 K. Die Transponderband-breite betrage B = 1,5 MHz wie in Bild 3.22 dargestellt. Dadur
h ergibtsi
h folgendes Linkbudget, zunä
hst für den Uplink:Sendeleistung: −6 dBWAntennengewinn: 20 dBiEIRP: 14 dBFreiraumdämpfung: −181,39 dBAntennengewinn: 34,71 dBi }

GSATZuleitung: −0,5 dBEmpfangsleistung: −133,18 dBWDie Raus
htemperatur am Eingang des Satelliten bere
hnet si
h aus
TSAT =

η TASAT

1,122
+ TZuleitung(1− 1

1,122

)

+ TAMPSAT
. (3.37)Die Bestimmung der wirksamen Antennenraus
htemperatur TASAT

erfolgtaus Bild 2.3. Man erhält etwa 226 K. Dieser Wert ist mit dem Anten-nenwirkungsgrad η zu gewi
hten. Für TSAT erhält man dann insgesamt342 K. Das Gütemaÿ des Empfangssystems im Satelliten ist
(
G

T

)

SAT

= GSAT − 10 log TSAT = 8,87 dBi/K. (3.38)Bevor die Leistungsbilanz des Downlinks erstellt werden kann, muÿ diefür das Nutzsignal vorhandene Transpondersendeleistung bere
hnet wer-den. Diese teilt si
h auf, da ni
ht nur Nutzsignalanteile verstärkt wer-den, sondern au
h Stör- und Raus
hkomponenten. Die Raus
hleistungam Eingang beträgt über das gesamte Transponderband N = k TSATB ∧
=

−141, 5 dBW (k ist die Boltzmannkonstante), d.h. die Raus
hleistung istum den Faktor S/N = 6,79 kleiner als die Nutzsignalleistung. Daher teiltsi
h die Sendeleistung S von 1,2 W wie folgt auf:
1,2 W = 1,046 W + 0,154 W = S +N.Damit beträgt die Signalverstärkung des Transponders 133,4 dB. BeimEmpfänger am Boden wirkt si
h jedo
h nur die Raus
hleistung innerhalbdes Nutzsignalbandes aus. Da aufgrund der Bandbreiten ein Verhältnisvon 1/3 zu 2/3 herrs
ht, unters
heiden si
h die Raus
hleistungen um 3 dB.Die Gesamtraus
hleistung von 0,154 W teilt si
h dann wie folgt auf:
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0,154 W = 0,1027 W + 0,0513 W.Damit gilt für den Downlink, aufgespaltet na
h Nutzsignalbilanz undBilanz der dur
h den Uplink verursa
hten Raus
hkomponenten inner-halb des Nutzsignalbandes mit 1,046 W ∧

= 0,20 dB und 0,0513 W ∧
=

−12,90 dBW:Sendeleistung: 0,20 dBW −12,90 dBWZuleitung: −0,5 dBAntenne: 30,87 dBiEIRP: 30,57 dBFreiraumdämpfung: −177,55 dBAntennengewinn: 20 dBi } GEmpfEmpfangsleistung: −126,98 dBW −140,08 dBWDie Linkbudgets für Up- und Downlink sind in Bild 3.25 als Pegeldia-gramme graphis
h dargestellt. Für die Raus
htemperatur am Empfän-gereingang gilt
TBS = TABS

+ TAMPBS
. (3.39)Die Raus
htemperatur der Antenne kann aus Bild 2.4 abgelesen wer-den, wobei Raus
hkomponenten aus der direkten Umgebung aufgrundder Ri
ht
harakteristik ni
ht berü
ksi
htigt werden müssen. Der abgele-sene Wert von 18,5 K (ε = 60◦) führt auf TBS = 218, 5 K. Damit ist dasGütemaÿ der Empfangsstation (G/T )Empf = −3, 4 dBi/K. Im Verglei
hzum Gütemaÿ des Satelliten ist dieser Wert, wie zu erwarten ist, deutli
hs
hle
hter.Das über den Downlink abgestrahlte Raus
hen, verursa
ht dur
h denUplink, besitzt am Empfängereingang die Leistung −140,08 dBW. DieRaus
hleistung des Downlinks am Empfänger innerhalb des Nutzsignal-bandes beträgt N = k TBSB

∧
= −148,21 dBW. Damit ist die gesamteRaus
hleistung −139,46 dBW. Das Signal zu Störverhältnis beträgt da-mit 12,48 dB. Bezogen auf ein Bit ist dies aufgrund der Verwendung vonPSK4 9,48 dB. Dies entspri
ht einer BitfehlerrateBER =

1

2
erf
√Eb

N0
≈ 1,27 · 10−5. (3.40)
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Bild 3.25: Linkbudget: (a) Uplink 28 GHz, (b) Downlink 18 GHz.



3.5 Monte-Carlo Simulation 93An diesem Beispiel erkennt man sehr gut, daÿ die geringe Raus
hleistungdes Downlinks dur
h die deutli
h s
hle
htere Qualität des Uplinks über-de
kt wird. Am Ressour
en s
honendsten arbeitet ein SATCOM Link beiausgegli
henen Raus
hleistungsverhältnissen zwis
hen Up- und Downlink(Bild 3.20).Der theoretis
h erhaltene Wert für die Energie pro Bit kann prinzipielldirekt zur Bere
hnung der erwarteten Bitfehlerrate herangezogen werden.In den Simulationen stellt man jedo
h fest, daÿ die Bitfehlerrate s
hle
hterist, was auf ni
ht optimale Takt- und Trägerrü
kgewinnung sowie aufni
htlineare Verzerrungen der Verstärkerröhre zurü
kzuführen ist. Eineanalytis
he Bestimmung der BER ist daher in vielen Fällen gar ni
htmögli
h.Tritt auf der Übertragungsstre
ke Regen auf, steigt je na
h Regenratedie Dämpfung an. Zusätzli
h ist auss
hlieÿli
h auf dem Downlink einedeutli
h erhöhte Raus
htemperatur na
h (2.28) zu berü
ksi
htigen. Aufdem Uplink ist die Empfangsantenne weit genug von dem Regenereignisals Raus
hquelle entfernt, so daÿ diese Raus
hkomponente in der Summealler anderen Raus
hein�üsse vers
hwindet.3.5 Monte-Carlo SimulationWie wir gesehen haben, ist eine simulative Bestimmung der BER in vie-len Fällen erforderli
h. Es bleibt jedo
h die Frage, wie bei der Simulationvorzugehen ist, denn jedes Eingangssignal produziert im allgemeinen eineunters
hiedli
he Anzahl von Bitfehlern. Die Bestimmung der BER kannni
ht exakt erfolgen, denn dazu wären unendli
h viele Variationen des Ein-gangssignals notwendig. Vielmehr kann nur eine kleine zufällige Auswahlan Signalen zur BER S
hätzung herangezogen werden. Das Standard-verfahren dafür, mit dem Zufall sein Glü
k zu versu
hen, heiÿt Monte-Carlo Methode [TW94℄ na
h dem Standort der traditionsrei
hen Spiel-bank. Diese Methode soll im folgenden näher betra
htet werden.
Bild 3.26: Übertragungssystem/Bitfehlerdetektor.Das Eingangssignal der Simulation (Bild 3.26) ist ein ZufallsprozeÿX(t, ξ)mit im allgemeinen überabzählbar vielen Realisierungen. Für jede Rea-



94 3 Realisierung mit COSSAPlisierung wird am Ausgang ein anderer Wert der BER, die dem Erwar-tungswert des Prozesses Y (t, ξ) entspri
ht, bestimmt. Der Prozeÿ Y (t, ξ)entstammt einem Bitfehlerdetektor, der an seinem Ausgang eine Eins er-zeugt, wenn ein Fehler erkannt wurde. Ansonsten ist sein Ausgang Null.Die tatsä
hli
he BER wird dur
h Mittelwertbildung über die BER dereinzelnen Realisierungen
ŷ =

1

K

K∑

k=1

yk (3.41)mit yk =
1

NTS

NTS∫

0

y(t, ξk)dt (3.42)ges
hätzt, falls der Prozeÿ stationär und ergodis
h ist. Die Bere
hnung istauf K Summanden begrenzt, da nur endli
h viele Realisierungen benutztwerden können. Die Zufallsvariable Y ist binomialverteilt. Sie ist derQuotient aus der Anzahl M der fals
h empfangenen Bits zur gesamtenAnzahl N der pro Realisierung gesendeten Bits: Y = M/N . Die Wahr-s
heinli
hkeit dafür, daÿ genaum fals
he Bits empfangen werden, ist na
hder Binomialverteilung
pM (m, P̃ ) =

(
N

m

)

P̃m(1− P̃ )
N−m

, (3.43)wobei P̃ die wahre Bitfehlerwahrs
heinli
hkeit während des Versu
hs ist.Glei
hzeitig gilt dann au
h
E

{
M

N

}

= E{Y } = P̃ . (3.44)Es stellt si
h nun die wi
htige Frage, wie vertrauenswürdig der S
hätzwert
ŷ der Bitfehlerrate ist, d.h. wieviel Prozent der Werte liegen innerhalb ei-nes bestimmten Bitfehlerratenintervalls oder wie groÿ ist das Kon�denz-intervall für ein vorgegebenes Kon�denzniveau 1 − α? Allgemein gilt fürdas Kon�denzniveau in Abhängigkeit vom Parameter P̃ :
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1− α = P (h1(P̃ ) < m < h2(P̃ )) =

h2(P̃ )∫

h1(P̃ )

pM (m, P̃ )dm. (3.45)Dabei sind die Intervallgrenzen h1(P̃ ) und h2(P̃ ) Funktionen des Parame-ters P̃ , die geeignet zu bestimmen sind. Speziell für die Binomialverteilung(3.43) folgt aus (3.45)
h2(P̃ )
∑

m=h1(P̃ )

(
N

m

)

P̃m(1− P̃ )
N−m

= 1− α. (3.46)Mit Hilfe der Betaverteilung [GR81℄
Px(x, a, b) =

b−1∑

n=0

(
a+ b− 1

a+ n

)

xa+n(1− x)
b−n−1

(3.47)kann (3.46) vereinfa
ht dargestellt werden, wenn folgende Variablensub-stitutionen dur
hgeführt werden:
N : = a+ b − 1

m : = a+ n.
(3.48)Da nur ein einziger weiterer Freiheitsgrad übrigbleibt, in (3.46) jedo
h

h1(P̃ ) und h2(P̃ ) zu bestimmen sind, sollte diese Glei
hung in zwei glei
h-wertige Teile aufgespaltet werden:
P
(
h2(P̃ ) < m < N

)
= PP̃

(
P̃ , h2(P̃ ), N + 1− h2(P̃ )

)
=

α

2

P
(
0 < m < h1(P̃ )

)
= 1− PP̃

(
P̃ , h1(P̃ ) + 1, N − h1(P̃ )

)
=

α

2
.

(3.49)Die Werte der Betaverteilung sind tabelliert oder können numeris
h be-stimmt werden. Für ein Kon�denzniveau von 95 % ergibt si
h das Kon-�denzintervall [0,4 P̃ ; 1,9 P̃ ℄ bei einer Gesamtanzahl N = 107 und P̃ =
10−6.



96 3 Realisierung mit COSSAPDa in den hier betra
hteten Fällen N sehr groÿ ist, kann die Binomialver-teilung dur
h die Poissonverteilung
p(m,λ) =

λm

m!
e−λ (3.50)mit λ = P̃ · N angenähert werden. Die Kon�denzintervalle ergeben si
hdann gemäÿ

P (h1(P̃ ) < m < h2(P̃ ), P̃ N) =

h2(P̃ )
∑

m=h1(P̃ )

(P̃ N)m

m!
e−P̃ N = 1− α. (3.51)Eine Tabelle der Kon�denzintervalle �ndet man in [JBS94, Tabelle 5.1℄.Auf (3.41) kann au
h der zentrale Grenzwertsatz [Pap91℄ angewandt wer-den. Dieser Satz besagt, daÿ die Summe unabhängiger Zufallsvariablermit derselben Verteilung eine Zufallsvariable ergeben, die bei genügendgroÿem K normalverteilt ist. [JBS94℄ gibt an, daÿ bei einer Gröÿen-ordnung von etwa K = 20 Realisierungen die Normalverteilung in guterNäherung verwendet werden kann, d.h. jeder Punkt einer BER Kurvesollte mindestens 20-mal bere
hnet werden, bevor ein Kon�denzintervallmit Hilfe dieser Näherung bestimmt werden kann. Da übli
herweise nurdie Standardnormalverteilung tabelliert ist, gilt folgende Umformung fürdas Bitfehlerratenintervall [P̃1, P̃2] zum Kon�denzniveau 1− α:

P



−zα <
ŷ − P̃

√

P̃ (1− P̃ )/N
< zα



 =
1√
2π

zα∫

−zα

e−
x2

2 dx = 1− α, zα > 0.

(3.52)Die Unglei
hung im Argument derWahrs
heinli
hkeit läÿt si
h dur
h Qua-drieren in
(
z2α
N

+ 1

)

P̃ 2 −
(

2ŷ +
z2α
N

)

P̃ + ŷ2 < 0 (3.53)umformen. Unter der Annahme, daÿ in jeder Realisierung N Bits verwen-det werden, folgt aus (3.41)
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ŷ =

1

KN

K∑

k=1

m(k) =
m̄

N
(3.54)mit der mittleren Fehleranzahl

m̄ =
1

K

K∑

k=1

m(k). (3.55)Setzt man ŷ in (3.53) ein und löst na
h P̃ auf, erhält man zwei Lösungen:
P̃1,2 <

m̄+
z2
α

2 ± zα

√

m̄+
z2
α

4

(
1− 4 m̄2

N2

)
− 2m̄2

N

N + z2α
. (3.56)Da normalerweise die mittlere Anzahl m̄ der Fehler gegenüber der Gesamt-zahl N der übertragenen Bits gering ist, vereinfa
ht si
h die Unglei
hungzu

P̃1,2 <
m̄+

z2
α

2 ± zα

√

m̄+
z2
α

4

N
. (3.57)Dies gilt, wenn für die Terme im Radikanden aus (3.56)

m̄+
z2α
4

≫ 2m̄ŷ2 + z2αŷ (3.58)gilt. Der Term auf der re
hten Seite ist in ŷ für ŷ > 0 streng monotonwa
hsend. Daher ist die Unglei
hung für ŷ ≤ 10−2 gut erfüllt. Der Wertfür zα aus (3.57) bestimmt si
h z.B. aus [BS84, Tabelle 1.1.2.9.2℄ gemäÿdem Wahrs
heinli
hkeitsintegral
φ0(zα) =

1− α

2
. (3.59)Das Vertrauensintervall ist na
h (3.57) unsymmetris
h zum S
hätzwert

yk. Sinnvollerweise wählt man zur De�nition der relativen Unsi
herheit ǫdie obere Vertrauensgrenze P̃1 [Bis94℄:
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ǫ =

P̃1 − ŷ

ŷ
. (3.60)In Tabelle 3.3 ist für einige Zahlenwerte eine Übersi
ht zusammengestellt,wieviele Bitfehler während einer Simulation zu erzeugen sind, wenn einvorgegebenes Kon�denzniveau bei einer relativen Unsi
herheit ǫ erfülltwerden soll. Man erkennt, daÿ die Anzahl der zu simulierenden Bitfehlersehr stark von der Breite des geforderten Vertrauensintervalls abhängt.Die Unters
hiede für unters
hiedli
he Kon�denzniveaus sind demgegen-über relativ gering.

1− α (zα)
︷ ︸︸ ︷

ǫ/% 0,9 0,95 0,99
︷︸︸︷ (1,6449) (1,96) (2,5758)84 7 10 1750 16 23 4021,6 71 100 17310 298 423 7301 27331 38800 67021Tabelle 3.3: Anzahl der zu simulierenden Bitfehler auf ganze Zah-len gerundet in Abhängigkeit des Kon�denzniveaus
1− α und der relativen Unsi
herheit ǫ.Der unbedarfte Leser wird soglei
h na
h den besten Werten für ǫ und αstreben. Es bleibt jedo
h zu bedenken, daÿ neben den fehlerhaften Bitsau
h die meist zahlrei
hen ungestörten Bits simuliert werden müssen. Bit-fehlerraten zwis
hen 10−3 und 10−6 müssen je na
h gefordertem Diensterrei
ht werden. Legt man ein Kon�denzniveau von 0,95 und eine rela-tive Unsi
herheit von 21,6% zugrunde, sind zwis
hen 105 und 108 Bitsfür jede statistis
he Realisierung dur
h das Simulationsmodell zu s
hie-ben. Zusätzli
h sind etwa 20 Dur
hläufe erforderli
h, um den zentralenGrenzwertsatz zu erfüllen. Je na
h Komplexität der Simulation (rü
k-gekoppelte Regels
hleifen) und benutztem Überabtastfaktor SPS werdenauf SUN Spar
-10 Workstations Simulationszeiten zwis
hen 15 min undmehreren Stunden, bei Bandspreizverfahren sogar von Tagen, benötigt.



3.6 Importan
e Sampling 99Eine Vergröÿerung des zugelassenen Unsi
herheitsberei
hs ist daher un-umgängli
h. Häu�g wird dann ein ǫ = 84 % beim Kon�denzniveau 0,95gewählt, so daÿ die Anzahl der zu simulierenden Bits eine Zehnerpotenzgeringer ist.Falls der Übertragungskanal Fehlerbursts verursa
ht, steht dies im Wi-derspru
h zur Voraussetzung statistis
h unabhängiger Zufallsvariabler amEmpfängereingang. Man kann zeigen, daÿ dies zu einer Verbreiterung desKon�denzintervalls führt [KD88℄. Dies kann vermieden werden, indem dieBits vers
ha
htelt übertragen werden. Dafür sorgt im Sender ein Inter-leaver [Fri95℄, im Empfänger ein Deinterleaver.3.6 Importan
e SamplingDas vorhergehende Kapitel hat gezeigt, daÿ mindestens 10, besser aber100 Bitfehler pro Simulation erzeugt werden müssen, um aussagefähigeErgebnisse zu erhalten. Da bei kleinen Bitfehlerraten sehr lange Simulati-onszeiten die Folge sind, kann man versu
hen, dur
h gezielte Veränderungder statistis
hen Eigens
haften des Raus
hprozesses bzw. der Störungenauf dem Kanal höhere Bitfehlerraten hervorzurufen. Da diese Änderungenbekannt sind, kann dur
h einen Korrekturfaktor die tatsä
hli
he Bitfeh-lerrate bei reduzierter Simulationszeit bestimmt werden.Für die Bitfehlerrate gilt wegen (3.44)
E{Y } =

∞∫

−∞

y pY (y)dy = P̃ . (3.61)Mit dem Empfangssystem H (Bild 3.26) inklusive des Bitfehlerdetektorsund dem Eingangsprozeÿ X erhält man
E{H(X)} =

∞∫

−∞

H(x) pX(x)dx
=

∞∫

−∞

H(x)w(x) p⋄X (x)dx (3.62)mit w(x) = pX(x)/p⋄X(x) als Gewi
htungsfunktion. Die Di
htefunktion
p⋄X(x) ist eine zu pX(x) modi�zierte Di
hte, die die Wahrs
heinli
hkeit



100 3 Realisierung mit COSSAPfür das Auftreten von Bitfehlern künstli
h vergröÿert. Um am Ende einekorrekte S
hätzung der BER zu erhalten, müssen die Werte der Zufalls-variablen H(X) mit w(x) gewi
htet werden. Man erhält analog zu (3.41)
Ĥ(x) =

1

K

K∑

k=1

H(xk)w(xk). (3.63)Für den Erwartungswert dieses S
hätzwerts bezügli
h p⋄X(x) erhält man
E⋄{Ĥ(x)} = E⋄{ 1

K

K∑

k=1

H(xk)w(xk)}

=

∞∫

−∞

1

K

K∑

k=1

H(xk)
pX(xk)

p⋄X(xk)
p⋄X(xk)dxk

= E{ 1

K

K∑

k=1

H(xk)}

=
1

K

K∑

k=1

E{H(X)} = E{Y } = P̃ ,

(3.64)

so daÿ der neue S
hätzer erwartungstreu für P̃ ist. E⋄{.} bedeutet die Be-re
hnung des Erwartungswertes bezügli
h der modi�zierten Di
hte p⋄X(x).Damit bleibt dur
h die Gewi
htung von pX(x) der Erwartungswert E{Y }unverändert, wenn die AusgangsfolgeH(xk) ebenfalls mit w(xk) gewi
htetwird.Die Di
hte pX(x) ist maÿgebli
h dur
h die Wahrs
heinli
hkeitsdi
hte derStörung auf dem Kanal bestimmt, da das Nutzsignal na
h Quellen- undKanal
odierung ein von der Störung statistis
h unabhängiger, weiÿer Pro-zeÿ mit glei
hverteilten Symbolen ist. Die Modi�zierung der Di
hte desStörers ist im allgemeinen sehr s
hwierig, da die für die Bitfehlerrate we-sentli
hen Berei
he � daher der Name Importan
e Sampling � ni
htbekannt sind und zudem vom Detektor abhängen.Ein allgemeines Verglei
hsmaÿ für die Vorteile des Importan
e Samplingsgegenüber der Monte-Carlo Simulation ist die jeweilige Varianz des S
hät-zers. Bei glei
hem Sti
hprobenumfang sollte die Varianz σ2
IS des S
hätzersmit Importan
e Sampling deutli
h kleiner sein als die Varianz σ2

MC des



3.6 Importan
e Sampling 101Monte-Carlo S
hätzers. Bei statistis
h unabhängigen Fehlern und K zu-grundeliegenden simulierten Realisierungen ergibt si
h na
h (3.43)
σ2
MC =

P̃

K
(1− P̃ ) (3.65)und

σ2
IS =E⋄{(Ĥ(x)

)2}−
(

E⋄{Ĥ(x)
})2

=E⋄
{

1

K2

K∑

k=1

(
H(xk)w(xk)

)2

+
1

K2

K∑

k=1

K∑

l=1
k 6=l

H(xk)w(xk)H(xl)w(xl)

}

− P̃ 2.

(3.66)

Sind unters
hiedli
he Realisierungen des ergodis
hen Eingangsprozesses
X sto
hastis
h unabhängig voneinander, vereinfa
ht si
h die Glei
hungzu
σ2
IS =

1

K

[
1

K

K∑

k=1

E⋄{(H(xk)w(xk)
)2}

+
1

K

K∑

k=1

K∑

l=1
k 6=l

E⋄{H(xk)w(xk)
}
E⋄{H(xl)w(xl)

}
]

− P̃ 2

=
1

K

[

E⋄{(H(X)w(X)
)2}

+ (K − 1)
(
E⋄{H(X)w(X)

}

︸ ︷︷ ︸

P̃

)2
]

− P̃ 2.

(3.67)Bei dem Übertragungssystem H handelt es si
h um einen Bitfehlerdetek-tor, so daÿ H2(X) ≡ H(X) gilt. Es ergibt si
h dann
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σ2
IS =

1

K

[

E⋄{H(X)w2(X)
}
− P̃ 2

]

=
1

K





∞∫

−∞

H(x)
pX(x)

p⋄X(x)
· pX(x)dx− P̃ 2





=
1

K

[

E
{
H(X)w(X)

}
− P̃ 2

]

.

(3.68)

Die Wuns
hvorstellung ist, daÿ
σ2
IS < σ2

MC (3.69)gilt. Dies ist glei
hbedeutend mit
E{H(X)w(X)} < E{H(X)} = P̃ . (3.70)Diese Unglei
hung ist jedo
h nur bei ges
hi
kt gewähltem w(x) zu erfül-len. Ansonsten muÿ eventuell die Relation �>� in der Unglei
hung verwen-det werden. Eine eindeutige Aussage, mit wel
hem Verfahren die bessereLeistung erzielt wird, ist daher ni
ht mögli
h. Deswegen ist Importan
eSampling ni
ht immer die günstigere Simulationsvariante.Ein Spezialfall liegt vor, wenn für den Störprozeÿ eine mittelwertfreieadditive Gauÿdi
hte angenommen wird (AWGN). Die für die Bitfehlerratewi
htigen Berei
he sind dann eindeutig lokalisierbar und liegen in denFlanken (Bild 3.27). Eine stärkere Gewi
htung dieser Berei
he vergröÿertdie Wahrs
heinli
hkeit eines fals
h übertragenen Symbols. Na
h [SB80℄wird die Gewi
htung

w(x) =
pαX(x)

b
(3.71)mit α und b so gewählt, daÿ ∞∫

−∞
pX(x)/w(x)dx = 1 gilt. Aus dieserBedingung ergibt si
h

b =

√

1− α

(2π)α
, α ∈ [0, 1]. (3.72)



3.6 Importan
e Sampling 103

Bild 3.27: Flä
he zur Bestimmung der Bitfehlerrate (Beispiel).Man erhält die modi�zierte Di
hte p⋄X(x) = b p1−α
X (x). Der Parameter

α ist im Intervall [0,1℄ so zu optimieren, daÿ die Anzahl der über denKanal übertragenen Symbole zur Bitfehlerbestimmung minimal wird. DerBerei
h α > 1 führt auf ein vollkommen unrealistis
hes Verhalten, für
α < 0 werden die Flanken geringer gewi
htet.Na
h Bild 3.27 verändert diese Methode die Di
hte in beiden Flankenbe-rei
hen, also ni
ht nur im s
hra�erten Berei
h. Für die Bitfehlerbestim-mung ist jedo
h nur eine der beiden Seiten auss
hlaggebend. Damit istdas Verfahren ni
ht e�ektiv genug.Eine Verbesserung besteht darin, den Mittelwert der Di
hte zu verändern.Man nennt dies Improved Importan
e Sampling (IIS). Die Realisierung istallerdings sehr aufwendig, da der Mittelwert abhängig vom Signalverlaufvariiert werden muÿ [CLSY93℄.Hat der Übertragungskanal ein Gedä
htnis (Mehrwegekanal), werden dieStörein�üsse statistis
h abhängig. Dadur
h entstehen bei der Übertra-gung Bündelfehler. Für das Importan
e Sampling bedeutet dies einenLeistungsverlust [HJ87℄, der in [KD88℄ bestimmt wurde.Eine weitere Mögli
hkeit den Aufwand zu reduzieren, ist die Extrapola-tion der Di
hte�anken dur
h eine verallgemeinerte exponentielle Funktion
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pν(x) =

ν

2
√
2σ Γ

(
1
ν

)e−|(x−µ)/(
√
2 σ)|ν . (3.73)Der Parameter µ ist der Mittelwert der Verteilung, der Parameter ν muÿaus den Simulationen bestimmt werden.Obwohl diese Funktion über alle x de�niert ist, interessieren hier nurdie Berei
he zur Bere
hnung der Fehlerwahrs
heinli
hkeit in Abhängig-keit von einer S
hwelle S. Bei binärer Signalisierung gelten die Fehler-wahrs
heinli
hkeiten

P0(S) =

∞∫

S

pν0(x)dx; P1(S) =

S∫

−∞

pν1(x)dx (3.74)für die beiden übertragenen Symbole. Da ν und σ sowie der Mittelwert µfür eine übertragene Null oder Eins im allgemeinen unters
hiedli
h sind,sind die zugehörigen Di
hten mit pν0(x) und pν1(x) gekennzei
hnet. Beieiner genügend groÿen S
hwelle S (im Flankenberei
h) erhält man fol-gende Glei
hung [Jer84℄:
ln
[

− ln
(
1− 2P0(S)

)]

= ν0 ln
S√
2σ0

. (3.75)Diese Glei
hung gilt analog au
h für P1(S). Dur
h simulative Bestimmungder Fehlerwahrs
heinli
hkeiten P0(S) bzw. P1(S) für mehrere S
hwellen
S, die gröÿere Bitfehlerraten erzeugen als die tatsä
hli
he, können dur
hAuftragen der Meÿpunkte über der S
hwelle S die Werte für νi und σi(i = 1, 2) bestimmt werden. Damit ist die Di
hte pνi(x) bekannt. Mit(3.74) und der tatsä
hli
hen S
hwelle S kann daraus die Bitfehlerrate desbetra
hteten Systems bere
hnet werden. Der Vorteil liegt in der Verkür-zung der gesamten Simulationszeit, indem Simulationen bei höheren Bit-fehlerraten dur
hgeführt werden, aus denen die tatsä
hli
he Bitfehlerrateanalytis
h bestimmt wird.Eine implizite Voraussetzung bei all diesen Vorgehensweisen ist die Mo-dellierung des zugrundegelegten Kanals als AWGN. Gerade dur
h dieseEigens
haft entstehen die für die Bitfehlerrate wi
htigen Di
hte�anken.
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e Sampling 105Andererseits ist dann ausgehend von der Energie pro Bit am Empfän-gereingang eine analytis
he Bere
hnung der Bitfehlerrate ohne Simula-tion mögli
h. Beein�ussen das Signal zusätzli
h Ni
htlinearitäten, kanndie Di
htefunktion stark verändert werden, so daÿ die ursprüngli
hen Vor-aussetzungen an die Di
hte ni
ht mehr erfüllt sind. Fehler bei der Bere
h-nung der tatsä
hli
hen Bitfehlerrate sind die Folge.Daher ist bei der Simulation von Na
hri
htenkanälen mit ni
htlinearenElementen und Mehrwegeausbreitungen die konventionelle Monte-CarloTe
hnik die einzige Mögli
hkeit, aussagefähige Simulationsergebnisse zuerhalten.
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4.1 Dopplerkompensation 1074 Ergebnisse4.1 DopplerkompensationIn Abs
hnitt 2.4 wurde gezeigt, daÿ dur
h die Relativbewegung zwis
henniedrig�iegenden Satelliten und der Bodenstation eine Dopplervers
hie-bung entsteht, die für den Frequenzberei
h 20/30 GHz bei mehreren100 kHz liegen kann [KJ96
℄. Dieser Frequenzo�set führt dazu, daÿ dasNutzsignal nur no
h teilweise oder au
h gar ni
ht in den Empfangsbe-rei
h fällt. Eine Reduzierung des Signal zu Störverhältnisses bzw. eineUnterbre
hung der Übertragungsstre
ke ist die Folge. Gegenmaÿnahmenkönnen in Form von Regelkreisen ergri�en werden, die die Dopplerver-s
hiebung kompensieren.

*Bild 4.1: DPSK (a) Modulator, (b) Demodulator; * kennzei
hnetdie Bildung des konjugiert komplexen Wertes.Da die vorgestellten Verfahren nur für di�erentiell 
odierte Signale ver-wendet werden können, dienen die Modulationsarten DPSK2 bzw. DPSK4als Referenz. Der Na
hri
hteninhalt ist in der Phasendi�erenz zweier auf-einanderfolgender Symbole 
odiert. Für ein komplexes Basisbandsignal
v(t) = A(t)ejϕ(t) (4.1)



108 4 Ergebnissezeigt Bild 4.1 Modulator und Demodulator. Da es hier nur um die Be-ein�ussung der Phase geht, sind entlang der Signalzweige statt der äqui-valenten Tiefpaÿsignale nur deren Phasenwinkel angegeben. Für die überden Kanal gesendete Phase gilt
ϕS(t) = ϕS(t− TS) + ϕ(t). (4.2)Der Demodulator erre
hnet daraus die ursprüngli
he Phase
ϕ(t) = ϕS(t)− ϕS(t− TS). (4.3)Empfängt der Demodulator ein dopplerbehaftetes Signal
r(t) = A(t) ej(2πfDt+ϕS(t)), (4.4)erhält man am Ausgang des Demodulators

r(t)r∗(t− TS) = A(t)A(t − TS) e
j(2πfDTS+ϕ(t)). (4.5)Der Ein�uÿ der Dopplervers
hiebung auf DPSK demodulierte Signale istdeutli
h erkennbar. Im allgemeinen ist DPSK ungeeignet für die Übertra-gung auf dopplerbehafteten Kanälen. Eine Mögli
hkeit zur Kompensationbietet die Kopplung eines DPSK Demodulators mit einem Dopplers
hät-zer [SD89℄, dessen prinzipieller Aufbau in Bild 4.2 wiedergegeben ist. Ab-gekürzt wird dieser im folgenden mit EDPSK (Estimator DPSK).

Bild 4.2: EDPSK Demodulator; * kennzei
hnet die Bildung deskonjugiert komplexen Wertes.



4.1 Dopplerkompensation 109Das Signal aus (4.4) gelangt inklusive einer additiven mittelwertfreienRaus
hkomponente auf den Eingang des EDPSK Demodulators. Dur
hdie Verzögerung um TS/2 entsteht im unteren Zweig das Signal
x1(t) = A(t)A

(

t− TS

2

)

ej(πfDTS+ϕS(t)−ϕS(t−TS/2)) + n(t), (4.6)wel
hes zu den Zeitpunkten tk = (k+3/4)TS abgetastet wird. Da die Da-tenphase ϕS(t) während der Symboldauer (bei Verna
hlässigung weitererKanalein�üsse) näherungsweise konstant ist, vers
hwindet die Di�erenz
ϕS(tk)−ϕS(tk−TS/2). Geht man zudem davon aus, daÿ der Kanal lang-sam zeitvariant ist (keine signi�kanten Änderungen innerhalb der Zeit-dauer TS) und das Tiefpaÿ�lter dur
h seine Glättungseigens
haften dasRaus
hen entfernt, erhält man

x2(tk) = A2(tk) e
jπfDTS . (4.7)Dur
h Argumentbildung erhält man die Phase von x2(tk). Die Multipli-kation mit 2 ergibt den S
hätzwert für die Dopplervers
hiebung, die ausdem DPSK demodulierten Signal na
h (4.5) dur
h komplexe Multiplika-tion entfernt werden kann.

⊗ ⊗

Bild 4.3: DDPSK Modulator.Ein anderes Verfahren kompensiert die Dopplervers
hiebung dur
h zwei-fa
he Di�erenz
odierung [SD92℄, indem der Modulator na
h Bild 4.1 zwei-mal hintereinander angeordnet wird (Bild 4.3). Er heiÿt daher im weiterenDouble DPSK (DDPSK). Im ersten S
hritt entsteht die Phase ϕ′(t) ge-mäÿ (4.2). Die na
h dem zweiten S
hritt über den Kanal gesendete Phaseist
ϕS(t) = ϕS(t− TS) + ϕ′(t). (4.8)



110 4 ErgebnisseDer Demodulator bere
hnet aus der empfangenen Phase ϕS(t) die gesen-dete Phase
ϕ(t) = ϕ′(t)− ϕ′(t− TS) = ϕS(t)− 2ϕS(t− TS) + ϕS(t− 2TS) (4.9)mit

ϕ′(t) = ϕS(t)− ϕS(t− TS). (4.10)Empfängt der Demodulator ein dopplerbehaftetes Signal na
h (4.4), gilt,wenn die für (4.7) geltenden Voraussetzungen au
h hier angewandt wer-den, na
h der ersten Demodulatorstufe
r1(t) = r(t) r∗(t− TS) = A2(t) ej(2πfDTS+ϕ′(t)) (4.11)und na
h der zweiten Di�erenzde
odierung

r1(t) r
∗
1(t− TS) = A4(t) ejϕ(t). (4.12)

*

*

*Bild 4.4: DDPSK Mehrfa
hphasendemodulator.



4.1 Dopplerkompensation 111Die Dopplervers
hiebung wurde vollständig kompensiert. Werden in denletzten Glei
hungen zusätzli
h die Raus
hkomponenten berü
ksi
htigt,entstehen eine Menge additiver Raus
hterme, gegenüber denen der De-modulator emp�ndli
h reagiert. Daher wurde in [OPR79℄ eine Erweite-rung des DDPSK Demodulators vorges
hlagen, indem die erste Demo-dulationsstufe L-fa
h parallel implementiert wird. Die einzelnen Zweigeunters
heiden si
h nur in der Phase βi der zusätzli
h eingeführten Pha-sens
hieber (Bild 4.4) mit βi = (i−1)π/L, woraus si
h der Name DDPSKMehrfa
hphasendemodulator ergibt. Die tiefpaÿge�lterten und abgetaste-ten Signale werden quadriert, so daÿ die im Signal enthaltene Informationeliminiert wird. Bes
hränkt man si
h auf die Beoba
htung des Realteils,ergibt si
hRe{yi(t)} =
A4(t)

2

(

1 + cos
[
2(2πfDTS − βi) + 2ϕ′(t)

])

=
A4(t)

2

(

1 + cos
[
2(2πfDTS − βi)

])

.

(4.13)Für DDPSK2 Signale gilt 2ϕ′(t) ≈ 0. Der Ausdru
k yi(t) wird maxi-mal, wenn βi dem dur
h die Dopplerfrequenz entstehenden Phasenwinkelüber einer Symboldauer ungefähr entspri
ht. Dieser optimal dopplerkom-pensierte und über einen Multiplexer selektierte Signalzweig wird PSK2detektiert, so daÿ eine ±1-Folge entsteht, die der zweiten Demodulator-stufe zugeführt wird. Diese PSK2 Detektion verhindert das Entstehenweiterer Raus
hterme im zweiten Demodulator, so daÿ die Gesamtperfor-man
e bei geringen Dopplervers
hiebungen verbessert wird. Einen gün-stigen Kompromiÿ zwis
hen Genauigkeit der Dopplerkompensation undAufwand stellen L=6 Zweige dar. Demgegenüber ist ein einfa
her DD-PSK4 Multiphasendemodulator ni
ht bekannt.Diese vier Demodulatoren (DPSK, EDPSK, DDPSK und DDPSK Mehr-fa
hphasendemodulator) wurden in unters
hiedli
hen Dopplerszenarienmiteinander vergli
hen. Es handelt si
h um dopplerfreie Übertragungsowie um Dopplervers
hiebungen bei Über�ug eines MEO Satelliten in10000 km Höhe (Bild 2.16) und eines LEO Satelliten in 500 km Höhe(Bild 2.14) bei einer Trägerfrequenz von 18 GHz. Da aufgrund der benö-tigten Simulationszeit ni
ht das gesamte Dopplerpro�l simuliert werdenkann, wurde der für die Demodulation interessanteste Teil gewählt. Dieserergibt si
h, wenn si
h die Bodenstation auf der Bodenspur des Satellitenbe�ndet und dieser gerade den Zenith passiert. Dort ist die Dopplerrateam gröÿten. Eine ausrei
hende Anzahl an übertragenen Symbolen ist
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Bild 4.5: Bitfehlerraten beim DPSK Demodulator.

Bild 4.6: Bitfehlerraten beim EDPSK Demodulator.
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Bild 4.7: Bitfehlerraten beim DDPSK Demodulator.

Bild 4.8: Bitfehlerraten beim Multiphasen DDPSK Demodulator.



114 4 Ergebnissebei einer Symbolrate von 64 kBaud bei einer minimalen BER von 10−4in gut 1,5 s tatsä
hli
her Übertragungszeit errei
ht. Bild 4.5 zeigt dieBitfehlerraten für DPSK als Referenz zu den anderen Modulationsarten.Da die Dopplerrate beim MEO Satelliten gering ist, fallen die BER Kur-ven mit denjenigen ohne Dopplerein�uÿ zusammen. Deutli
h ist jedo
hdie Vers
hle
hterung der Bitfehlerrate bei hohen Dopplerraten (LEO) zuerkennen. Bei DPSK4 ist überhaupt keine Übertragung mögli
h. Ab-hilfe s
ha�t EDPSK (Bild 4.6). Die Bitfehlerraten sind dann deutli
hbesser. Sogar die LEO Dopplervers
hiebung verursa
ht nur lei
hte Ver-s
hle
hterungen, die immer no
h eine gute Na
hri
htenverbindung ermög-li
hen. Der DDPSK Demodulator ist in seiner Leistungsfähigkeit deutli
hs
hle
hter (Bild 4.7), da na
h der zweiten Demodulation eine zusätzli-
he Anzahl an Raus
htermen das Signal beein�uÿt. Trotzdem läÿt si
hzumindest für DDPSK2 bei ausrei
hendem Eb/N0 (etwa 3 dB mehr alsbeim EDPSK) eine brau
hbare Übertragungsstre
ke einri
hten. Die Mul-tiphasen DDPSK zeigt die s
hle
hteste Performan
e (Bild 4.8) von allenDemodulatoren, da die βi fest gewählt sind. Dieser Demodulator ist fürdie hier auftretenden hohen zeitvarianten Dopplervers
hiebungen ni
htgeeignet. Nur eine ständige Anpassung der Phasenterme an die Dopp-lersituation kann Abhilfe s
ha�en. Zudem liegt das Problem darin, daÿnur eine begrenzte Dopplerphasenkompensation von ±π/2 dur
hgeführtwerden kann, da ansonsten Fehldetektionen dur
h Vers
hiebung über dieSymbolgrenze hinaus auftreten. Die maximal ausregelbare Dopplerrateist daher
fD = ± 1

4TS
. (4.14)Bei der gewählten Datenrate sind dies ±16 kHz, ein Wert, der weit un-terhalb der tatsä
hli
h auftretenden Dopplerraten liegt.Einen Verglei
h aller Demodulatoren ohne Doppler zeigt Bild 4.9. Dabeisind die βi im Multiphasendemodulator optimal gewählt, so daÿ dessenPerforman
e deutli
h besser ist als die des reinen DDPSK Demodulators,der dur
h die Raus
hterme beeinträ
htigt wird. Bei der Dopplervers
hie-bung dur
h einen LEO Satelliten (Bild 4.10) ändern si
h die Verhältnissedrastis
h. Wie oben erwähnt, kann der Multiphasen DDPSK die groÿenPhasenvers
hiebungen dur
h die hohe Dopplerrate ni
ht mehr korrigie-ren. Die DPSK Referenz zeigt eine ähnli
h hohe Bitfehlerrate. Die bestenErgebnisse liefert der EDPSK Demodulator. Eine deutli
h s
hle
htereLeistung zeigt der DDPSK Demodulator, dessen Problem au
h hier diezusätzli
hen Raus
hterme sind.
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Bild 4.9: Bitfehlerraten ohne Dopplervers
hiebung.

Bild 4.10: Bitfehlerraten mit LEO Dopplervers
hiebung.



116 4 ErgebnisseEin anderer hier ni
ht weiter untersu
hter Vors
hlag zur Dopplerkompen-sation ist die Kopplung eines kohärenten Demodulators mit einem PhaseLo
ked Loop (PLL) zweiter Ordnung [KOM92℄ (eine ähnli
he Abhand-lung, leider nur als Originaltext auf japanis
h, �ndet man in [KOM93℄).Die Bedingung für den PLL ist, daÿ die maximale Dopplervers
hiebungkleiner ist als die lo
k-in Frequenz des PLL. Die Bandbreite des PLL muÿdaher deutli
h gröÿer sein als die des Demodulators bei s
hmalbandigenSignalen. Bei Frequenzen um 20 GHz muÿ die Bandbreite des PLL min-destens 400 MHz betragen. Es dürfen allerdings keine anderen Signaleinnerhalb dieser 400 MHz liegen, eine Forderung die bei s
hmalbandigenNutzsignalen meist ni
ht erfüllt ist. Weiterhin wurde festgestellt, daÿ diefür die Lo
k-in Frequenz notwendige Bandbreite au
h ausrei
hend ist, denhohen Dopplerraten zu folgen.Eine zweite in der Verö�entli
hung von [KOM92℄ angespro
hene Mögli
h-keit ist der Blo
kdemodulator, der aus zwei Teilen besteht. Das Signalwird zunä
hst grob in die Basisbandlage abgemis
ht. Der verbleibendeFrequenzo�set kann dur
h die übli
he Trägerrü
kgewinnung ausgeregeltwerden. Da in der groben Herabsetzung der Trägerfrequenzen das Vorwis-sen über den zu erwartenden Doppler eingeht, sollte ein einfa
hes Doppler-bere
hnungsprogramm Werte der voraussi
htli
hen Dopplervers
hiebungermitteln, die den Mis
hoszillator steuern.Bei Verwendung von CDMA Signalen besteht eine weitere Kompensati-onsmögli
hkeit darin, zwei um π/2 vers
hobene linear polarisierte Signalezu übertragen [Kaj93, Kaj95℄. Die eine Polarisationsri
htung enthält dengespreizten Datenstrom, die andere ein reines Spreizsignal. In beidenPolarisationsebenen werden vers
hiedene Spreizfolgen verwendet, damitdie Übertragungsqualität dur
h Kreuzpolarisationen ni
ht vers
hle
htertwird. Insgesamt entsteht ein zirkular polarisiertes Signal. Die Überlegunggeht davon aus, daÿ im Empfänger die Polarisationsebenen der beiden Si-gnale gröÿtenteils erhalten bleiben. Abgesehen von Kreuzpolarisationster-men und Raus
hen lassen si
h dann die beiden Signale voneinander tren-nen. Da beide Signalanteile glei
hermaÿen dopplervers
hoben sind, kanndas ni
ht datenmodulierte Spreizsignal zur Dopplerkompensation benutztwerden. Die Leistungsfähigkeit dieses Verfahrens steigt und fällt mit derStärke der Polarisationsdrehung des Kanals und der Orthogonalität derCodes.[VA91℄ zeigt Mögli
hkeiten der Dopplerkompensation bei Punkt zu PunktVerbindungen. Leider lassen si
h diese Ideen ni
ht auf satellitenbasierteMobilfunksysteme übertragen, da die Kompensationsverfahren nur für ein



4.2 Störszenarien 117Sender/-Empfängerpaar gelten. Bei mehreren glei
hzeitigen Signalen tre-ten zwangsläu�g Frequenzübers
hneidungen auf.Die Untersu
hungen zeigen, daÿ es ein überall einsetzbares Verfahren ni
htgibt. Vielverspre
hende Demodulatoren sind der EDPSK bzw. Demodula-toren mit einer Trägerfrequenzrü
kgewinnung. Dur
h die groÿen Doppler-vers
hiebungen ist allerdings eine Vorkompensation erforderli
h, die dasSignal frequenzmäÿig in den Fangberei
h der Regelungen bringt. Jedesmobile Terminal benötigt Re
henkapazität, um aus der Uhrzeit, aus wel-
her si
h die aktuelle Satellitenkonstellation ergibt, und der Position desTeilnehmers die zu erwartende Dopplervers
hiebung des Satelliten zu be-re
hnen. Da die meisten Satellitenkommunikationssysteme ein Naviga-tionssystem enthalten werden, ist eine Positionsbestimmung auf minde-stens einen Kilometer genau errei
hbar, sofern das Problem der Anfangs-syn
hronisation gelöst ist. Zudem kann dur
h die Verwendung von SpotBeams eine grobe zusätzli
he Vorkompensation für den ausgeleu
htetenBerei
h im Satellitentransponder statt�nden.4.2 StörszenarienDie Na
hri
htenübertragung über Satelliten mit transparentem Trans-ponder unterliegt deutli
h anderen Störgefahren als konventionelle ter-restris
he Verbindungen [KJ96b℄. Dies liegt an dem einfa
hen Aufbaudes Transponders, der das Signal nur verstärkt und auf der Downlink-frequenz zur Erde zurü
kstrahlt. Dies bedeutet, daÿ der TransponderSignale aus seinem gesamten Spot Beam Berei
h empfängt und zur Erdezurü
kstrahlt, sofern diese im ri
htigen Frequenzberei
h liegen. Zudemkönnen starke Signale, trotz höherer Dämpfung, über die Nebenzipfel derEmpfangsantenne in den Transponder gelangen. Prinzipiell würden dieseE�ekte die Nutzsignale des Transponders nur frequenzselektiv stören. Un-günstigerweise sind die verwendeten Verstärker ni
htlinear. Dies bedeuteteinerseits eine Leistungsbegrenzung, andererseits die Erzeugung von Inter-modulationsprodukten, die zusätzli
h als Störungen innerhalb des Trans-ponderbandes auftreten. Leistungsbegrenzung bedeutet vorwiegend, daÿalle Raus
hkomponenten, jedes Störsignal und die Intermodulationspro-dukte Verstärkerleistung für si
h beanspru
hen und somit den Nutzsi-gnalen entziehen. Starke Störungen können sogar dazu führen, daÿ dasNutzsignal fast keine Leistung erhält und ni
ht mehr übertragen werdenkann. Diese Probleme sollen anhand von einigen Simulationsbeispielennäher beleu
htet werden. Speziell wird au
h die Verwendung von Band-spreizsignalen zur Vermeidung sol
her Störungen untersu
ht.
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Bild 4.11: Störszenario.Das generelle Simulationsszenario zeigt Bild 4.11. Ein Nutzsignal wirdzwis
hen Sendestation A und einer Empfangsstation über einen trans-parenten Transponder übertragen. Dieser be�ndet si
h in einem geosta-tionären Orbit. Als High Power Ampli�er (HPA) wird eine ni
htlineareVerstärkerröhre benutzt. Ein zweites Datensignal der Sendestation B wirdfür eine zweite Übertragungsstre
ke genutzt. Glei
hzeitig soll si
h diesesSignal im transparenten Transponder der ersten Übertragungsstre
ke alsadditive Störkomponente dem Nutzsignal überlagern. Das Nutzsignal seiPSK4 moduliert mit einer Trägerfrequenz von 28 GHz auf dem Uplink.Die Downlinkfrequenz ist 18 GHz, die Symbolrate 1/TS beträgt 10 MBaudbei einem Rollo�-Faktor von 0,5. Auf dem Übertragungskanal herrs
heklarer Himmel, so daÿ im wesentli
hen die Freiraumdämpfung und dasRaus
hen die Übertragungseigens
haften bestimmen.Als Störsignale (Sendestation B) werden unters
hiedli
h modulierte Si-gnale verwendet. Der einfa
hste Fall ist ein unmodulierter Träger, derin der Leistung variiert werden kann. Weiterhin werden mehrere digi-tale Modulationsarten eingesetzt. Im einzelnen sind dies ASK, PSK undQAM, alle mit einer unters
hiedli
hen Anzahl an Zuständen. Im Verglei
hdazu kommen no
h zwei analoge Modulationsarten zum Einsatz und zwarOOK oder Morseübertragung, sowie AM.Neben den Störern selbst werden au
h die folgenden Parameter verändert:- das Signal zu Störverhältnis SJR (Signal to Jammer Ratio),- die Trägerfrequenzdi�erenz zwis
hen Nutzsignal und Störsignal und



4.2 Störszenarien 119- die Datenrate, d.h. die Bandbreite des Störers relativ zur Nutzsignal-bandbreite (Ausnahme: unmodulierter Träger).Die Raus
hleistung wird für alle Simulationen mit Eb/N0 = 8,15 dB kon-stant gehalten. Bei PSK4 im AWGN Kanal errei
ht man eine BER von1,5·10−4. Dieser Wert ist in allen Diagrammen als untere Grenze des Dar-stellungsberei
hs gewählt, so daÿ jederzeit ein einfa
her Verglei
h mögli
hist. Für jede Parameterkombination wird die BER simulativ bestimmt,wobei jeweils 100 Bitfehler erzeugt werden, bevor die Simulation beendetwird. Dadur
h wird laut Tabelle 3.3 ein Kon�denzniveau von 0,95 beieiner relativen Unsi
herheit von 21,6 % errei
ht.

Bild 4.12: Bitfehlerraten, verursa
ht dur
h vers
hiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 0 Hz zwis
henNutzsignal und Störsignal.Die Simulationen zeigen sehr s
hnell, daÿ die vers
hiedenen Modulati-onsarten der Störer und die Anzahl der verwendeten Symbole kaum un-ters
hiedli
he Auswirkungen auf das Nutzsignal haben. Daher sind dieErgebnisse anhand der Modulationsarten ASK4, PSK4 und OOK sowieeinem unmodulierten Träger beispielhaft dargestellt. Genauso wie die an-deren Modulationsarten unters
heiden si
h diese nur wenig, wie Bild 4.12bis Bild 4.16 für vers
hiedene Frequenzdi�erenzen zeigen. Eine kleine,aber ni
ht widersprü
hli
he Ausnahme, zeigt Bild 4.13 für eine Trägerfre-quenzdi�erenz von 0,75/TS. Dort stören OOK und unmodulierter Träger
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Bild 4.13: Bitfehlerraten, verursa
ht dur
h vers
hiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 0.75/TS zwis
henNutzsignal und Störsignal.deutli
h weniger als PSK4 und ASK4. Dies liegt am unters
hiedli
henLeistungsdi
hteverlauf der vers
hiedenen Modulationsarten (Bild 4.14).Der unmodulierte Träger hat fast keine spektrale Breite. Somit stört die-ser, abgesehen von den Intermodulationsprodukten, nur in der Flanke desNutzsignals, ein Berei
h, der für die Datenübertragung ni
ht mehr ganzso wi
htig ist. Ähnli
h stellt si
h die Situation für OOK dar, da die deut-li
h gröÿte Leistungsdi
hte im Berei
h der Trägerfrequenz errei
ht wird.Die Bandbreite des OOK Signals entspri
ht zwar der des Nutzsignals, dieLeistungsdi
hte ist aber auÿerhalb des Trägerfrequenzberei
hs geringer,so daÿ OOK au
h hauptsä
hli
h in der Flanke des Nutzsignals stört. Diebeiden anderen Modulationsarten, ASK4 und PSK4, haben eine glei
h-förmigere Leistungsdi
hte, die au
h no
h im Kernberei
h des Nutzsignal-spektrums dur
h Überlagerung eine erhebli
he Störung verursa
hen.Be�nden si
h die Mittenfrequenzen der Störsignale am Rand des Nutz-signalberei
hs (Bild 4.15) oder ganz auÿerhalb (Bild 4.16), ist die Beein-�ussung der Übertragung deutli
h geringer. Tendenziell zeigen in die-sen Bildern OOK und unmodulierter Träger eine stärkere Vers
hle
hte-rung des Nutzsignals. Dies liegt an der punktuell höheren spektralenLeistungsdi
hte, so daÿ au
h Intermodulationsprodukte mit höherer Lei-stungsdi
hte entstehen, die die BER erhöhen. Liegen die Störungen in
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Bild 4.14: Leistungsdi
htespektren der Störsignale für r = 0.5 mit
Bj/Bs = 1.der Mitte des Nutzsignalbandes (Bild 4.12) ist bis zu einem Signal zuStörverhältnis von 5 dB keine Übertragung mögli
h. Dana
h sinkt dieBER mit steigendem SJR. Einen Überbli
k über die Frequenzabhängig-keit anhand der Störmodulationsart PSK4 gibt Bild 4.17. Solange si
hder Störer innerhalb des Nutzsignalbandes be�ndet, ist die Degradationabhängig vom SJR relativ stark. Liegt der Störer auÿerhalb des Nutzsi-gnalbandes, reduziert si
h die Degradation sehr stark. Sie bleibt jedo
hau
h für wa
hsende Frequenzdi�erenzen nahezu glei
h. Dies ist auf denEin�uÿ der Intermodulationsprodukte zurü
kzuführen, die au
h bei grö-ÿerem Frequenzabstand bestehen bleiben (Tabelle 3.2).Der Ein�uÿ des SJR auf die Qualität der Übertragungsstre
ke ist als Über-si
ht für PSK4 modulierte Störsignale für vers
hiedene Frequenzdi�eren-zen in Bild 4.18 wiedergegeben. Man erkennt die Verkleinerung der BERmit wa
hsendem SJR in Abhängigkeit von der Frequenzdi�erenz. Für Fre-quenzdi�erenzen von 1,25/TS und darüber sind kaum no
h Unters
hiedefeststellbar.Aus Bild 4.19 ist der Ein�uÿ der Bandbreite bei PSK4 modulierten Stör-signalen in vers
hiedenen Frequenzabständen erkennbar. Dort ist die Bit-fehlerrate für unters
hiedli
he Bandbreitenverhältnisse zwis
hen Störer
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Bild 4.15: Bitfehlerraten, verursa
ht dur
h vers
hiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 1.25/TS zwis
henNutzsignal und Störsignal.

Bild 4.16: Bitfehlerraten, verursa
ht dur
h vers
hiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 2/TS (keine Über-lappung) zwis
hen Nutzsignal und Störsignal.
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Bild 4.17: Bitfehlerraten, verursa
ht dur
h einen PSK4 Störer,über der Frequenzdi�erenz zwis
hen Nutzsignal undStörsignal.und Nutzsignal bei glei
hbleibender Signalenergie dargestellt. Be�ndetsi
h das Störsignal auÿerhalb des Nutzsignalbandes im Abstand 3/TS, istkeine Veränderung erkennbar. Störer innerhalb des Nutzsignals zeigenmit kleiner werdender Bandbreite eine lei
ht steigende Tendenz bezüg-li
h dessen Degradation, da die Leistungsdi
hte ansteigt und damit dieIntermodulationsprodukte gröÿer werden.Betra
htet man die über 30 Symbole gemittelte Amplitude eines OOK Si-gnals am Eingang der TWT für vers
hiedene SJRs über der Zeit anhandvon Bild 4.20, so stellt man fest, daÿ das Input Ba
k O� (IBO) der TWTmit gröÿer werdender Störenergie (SJR wird kleiner) steigt. Bei einemSJR von -3 dB resultiert eine verbleibende Amplitudens
hwankungsbreitevon 2,6 dB. Bei gröÿerem SJR wird die S
hwankungsbreite immer ge-ringer, da der Ein�uÿ des OOK Signals immer geringer wird und dasNutzsignal eine konstante Einhüllende besitzt. Diese S
hwankungen desIBO haben über die AM/PM-Verstärkerkennlinie aus Bild 3.24 eine Pha-sens
hwankung zur Folge. Diese beträgt hier ungefähr 6◦. Dieselbe Pha-senänderung muÿ die Trägerregelung im Empfänger ausregeln, wenn derRegelkreis ebenfalls über 30 Symbole mittelt. Längere Mittelungsdauern
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Bild 4.18: Bitfehlerraten , verursa
ht dur
h einen PSK4 Störer,mit vers
hiedenen Frequenzo�sets über SJR.

Bild 4.19: Bitfehlerraten, verursa
ht dur
h einen PSK4 Störer,über dem Bandbreitenverhältnis Bj/Bs, (SJR=10 dB).verringern die Phasens
hwankungsbreite. Aufgrund der geringen Phasen-s
hwankungen reduziert die Phasenkennlinie des ni
htlinearen Verstärkersdie Übertragungsqualität auf der SATCOM Stre
ke nur unwesentli
h. DerHauptein�uÿ stammt aus den Intermodulationsprodukten.
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Bild 4.20: IBO der TWT bei einem OOK Störer über der Zeit.Die Frage, die nun beantwortet werden soll, ist, ob andere Modulations-arten des Nutzsignals, insbesondere Bandspreizverfahren, geringere Bit-fehlerraten bei sol
hen Störungen aufweisen.Zunä
hst wird das Nutzsignal (PSK4) dur
h die Modulation mit einerFrequenzsprungfolge bandgespreizt. Pro Hop werden 32 Symbole über-tragen. Es wird davon ausgegangen, daÿ der Transponder den gesamtenFrequenzberei
h des Hoppers überträgt. Allerdings erfolgt die Simula-tion mit einer deutli
h geringeren Bandbreite (siehe Abs
hnitt 3.2.2.1),so daÿ die Simulationszeiten erträgli
h bleiben. Als Störer werden PSK4,OOK und ein unmodulierter Träger verwendet. Die Störer be�nden si
him Zentrum des Hopberei
hs. Da der Hopfolge eine Pseudozufallsfolgezugrunde liegt, wird jede Frequenz glei
h häu�g benutzt, so daÿ prinzipi-ell der Störer an jeder beliebigen Stelle des Hopberei
hs plaziert werdenkönnte, ohne den Ein�uÿ merkli
h zu ändern. Be�ndet si
h der Störerauÿerhalb des Hopberei
hs aber trotzdem no
h innerhalb des Transpon-ders, ergeben si
h ähnli
he Verläufe wie in Bild 4.16 für ein ungespreiztesNutzsignal. Da in diesem Bild der BER Verlauf eines PSK4 Störers inetwa die minimal errei
hbare BER einer FH Stre
ke darstellt, solange dasStörsignal innerhalb des Transponderbandes verbleibt, wird dieser Ver-lauf in Bild 4.21 und den folgenden als beste Referenz (n
h(best)) miteiner punktierten Linie dargestellt. Der s
hle
hteste Fall entspri
ht einem



126 4 ErgebnisseStörer in der Mitte des ungespreizten Nutzsignalbandes gemäÿ Bild 4.12,dessen Verlauf für einen PSK4 Störer ebenfalls als punktierte Referenzlinie(n
h(worst)) in den folgenden Ergebnisbildern dargestellt wird. Im allge-meinen sollten die Bitfehlerraten der gespreizten Signale zwis
hen diesenbeiden Grenzen liegen. Das IBO am Eingang der TWT beträgt -3 dBohne Störein�uÿ, d.h. ein auftretender Störer vergröÿert diesen Wert.

Bild 4.21: Bitfehlerraten für FH, verursa
ht dur
h einen PSK4Störer, über SJR für vers
hiedene Spreizfaktoren.In Bild 4.21 ist die BER für eine FH SATCOM Stre
ke bei einem PSK4Störsignal für unters
hiedli
he Spreizfaktoren gezeigt. Bei einem kleinenSpreizfaktor wird der Störer häu�ger getro�en als bei hohen Spreizfakto-ren. Dies bedeutet für kleiner werdende Spreizfaktoren eine höhere Bit-fehlerrate. Ein beliebig hoher Spreizfaktor ma
ht allerdings au
h keinenSinn, da dur
h die Spreizung im wesentli
hen nur der direkte Ein�uÿ derStörung unterdrü
kt werden kann, ni
ht jedo
h die Intermodulationspro-dukte der TWT. Daher fällt s
hon bei einem Spreizfaktor von 64 dieBitfehlerkurve mit der besten Referenzkurve zusammen. Generell könnendrei Kurvenabs
hnitte unters
hieden werden:1. Im Berei
h von -3 dB bis 0 dB SJR ist der Ein�uÿ des Störers sehrstark. Die Spreizung des Nutzsignals mit den Faktoren 16 und 32 istni
ht ausrei
hend, um die BER zu reduzieren. Au
h beim Spreizfaktorvon 64 ist die Bitfehlerrate sehr groÿ. Ein Grund ist die s
hle
hteRahmensyn
hronisation in diesem SJR Berei
h und das kleine IBO.
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h erstre
kt si
h zwis
hen 0 dB und 5 dBSJR. Dort wird der Spreizgewinn, der z.B. bei einem Spreizfaktor von16 etwa 12 dB beträgt, vollständig ausgenutzt. Erst bei Spreizfakto-ren >64 reduziert si
h die E�ektivität, da die punktierte Referenzlinieni
ht unters
hritten werden kann.3. Im Berei
h SJR>5 dB wird eine deutli
he Verminderung des Störein-�usses si
htbar. Dadur
h verringert si
h der dur
h Spreizung errei
h-bare Gewinn gegenüber der Störung. Die Verwendung groÿer Spreiz-faktoren wird daher zusehends ine�ektiver. Zudem laufen alle Kurvenasymptotis
h auf die minimal errei
hbare Bitfehlerrate von 1,5·10−4zu. Es handelt si
h dabei um die BER der ungestörten Übertragungs-stre
ke mit einem linearen Verstärker im Transponder.

Bild 4.22: Bitfehlerraten für FH, verursa
ht dur
h einen OOKStörer, über SJR für vers
hiedene Spreizfaktoren.Man erkennt, daÿ die Bandspreizung nur in einem kleinen SJR Berei
hden investierten Aufwand re
htfertigt. Bei starken Störungen ist au
hdas FH Verfahren ma
htlos. Bei einem OOK Störer (Bild 4.22) zeigt si
hein ähnli
hes Verhalten. Ein Unters
hied ergibt si
h für kleines SJR um-1 dB. Hier genügt s
hon ein Spreizfaktor von 16, um die beste Referenzzu errei
hen, so daÿ eine stärkere Spreizung in diesem Berei
h unnötig ist.Bei Verwendung eines unmodulierten Trägers als Störung (Bild 4.23) zeigtsi
h im wesentli
hen ebenfalls das zuvor bes
hriebene Verhalten. Im nor-
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Bild 4.23: Bitfehlerraten für FH, verursa
ht dur
h einen unmo-dulierten Träger als Störer, über SJR für vers
hiedeneSpreizfaktoren.

Bild 4.24: Verglei
h der Bitfehlerraten für FH bei unters
hiedli-
hen Störungen über SJR.
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h (0�5 dB) wird ein sehr hoher Spreizgewinn gegen-über der ungespreizten Stre
ke erzielt, da dort der Störer dur
h seine hoheLeistungsdi
hte eine sehr starke Störwirkung erzielt.Einen Performan
everglei
h der Übertragungsstre
ke unter Einwirkungder vers
hiedenen Störer zeigt Bild 4.24, wobei das Nutzsignal mit einemSpreizfaktor von 32 übertragen wird. Im Berei
h SJR<0 dB verursa
htPSK4 die gröÿten Störungen, da der Störer die glei
he Modulationsartwie das Nutzsignal benutzt. Der Ein�uÿ nimmt allerdings mit s
hwä
herwerdendem Störer ab. Im übrigen Berei
h unters
heiden si
h die Ein�üsseder Störer nur geringfügig.Die Untersu
hung hat gezeigt, daÿ FH bei Störsignalen, deren Energienkleiner sind als die des Nutzsignals, eine deutli
he Reduzierung der Ein-�üsse errei
hen kann. Diese Ergebnisse sind au
h auf ein FH Netz anwend-bar, da dann das IBO der TWT so eingestellt wird, daÿ die ungestörteÜbertragungsstre
ke ohne wesentli
he Intermodulationsein�üsse funktio-niert. Wird in dieser Situation ein zusätzli
hes Störsignal empfangen,verringert si
h das IBO in den ni
htlinearen Berei
h hinein. Die Bitfeh-lerraten vers
hle
htern si
h gemäÿ den aufgeführten Ergebnissen für einFH Signal.Ein weiteres Bandspreizverfahren ist DSSS, dessen Störunterdrü
kungs-fähigkeiten auf SATCOM Stre
ken im folgenden untersu
ht wird. AusAufwandsgründen werden nur die Spreizfaktoren 16 und 32 verwendet.Zum Verglei
h sind wie bei den Untersu
hungen über FH die BER Refe-renz Verläufe der ungespreizten Stre
ke als punktierte Linien in die Ergeb-nisse eingezei
hnet. Das geringste errei
hbare BER Niveau liegt bei derungestörten Stre
ke mit linearem Transponder (1,5·10−4), so daÿ DSSSSignale aufgrund ihrer Störunterdrü
kungseigens
haften die untere BERReferenzkurve unters
hreiten können.Bild 4.25 zeigt die Ergebnisse bei einem PSK4 Störer für die beiden unter-su
hten Spreizfaktoren, 16 und 32, über SJR. Bei einem Spreizfaktor von16 ergeben si
h ähnli
he Verhältnisse wie bei FH. Bei kleinem SJR domi-niert die Störwirkung, die mit zunehmenden SJR abnimmt. Erhöht manden Spreizfaktor auf 32, steigt der Prozeÿgewinn stark an, so daÿ sogarbei kleinem SJR gute Bitfehlerraten zustande kommen. Dies liegt daran,daÿ starke s
hmalbandige Störer beim DSSS Verfahren besonders gut un-terdrü
kt werden. Der Ein�uÿ der Störung (hohe Leistungsdi
hte desStörers) überwiegt vor den Intermodulationsprodukten, obwohl die TWTum die Sättigung herum betrieben wird. Mit steigendem SJR nimmt derEin�uÿ der Störung ab.
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Bild 4.25: Bitfehlerraten für DSSS, verursa
ht dur
h einen PSK4Störer, über SJR für vers
hiedene Spreizfaktoren.

Bild 4.26: Bitfehlerraten für DSSS, verursa
ht dur
h einen OOKStörer, über SJR für vers
hiedene Spreizfaktoren.
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Bild 4.27: Bitfehlerraten für DSSS, verursa
ht dur
h einen unmo-dulierten Träger als Störer, über SJR für vers
hiedeneSpreizfaktoren.

Bild 4.28: Verglei
h der Bitfehlerraten für DSSS bei unters
hied-li
hen Störungen über SJR.
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ke wird mit einem IBO von -3 dB betrieben. Trotz-dem treten Intermodulationsprodukte auf, die das bandgespreizte Signalselbst erzeugt. Daher wird für groÿes SJR die beste Referenzkurve weitverfehlt. Wird das IBO auf -8 dB eingestellt, arbeitet die TWT im linearenBerei
h und die Intermodulationsprodukte vers
hwinden. Die BER ver-ringert si
h auf den minimalen Wert. Für ein SJR von 10 dB, also ohneStörung, wurde eine Simulation dur
hgeführt. Das Ergebnis, wel
hes inBild 4.25 dur
h einen Stern gekennzei
hnet ist, fällt mit der minimalenBER zusammen.Beim OOK Störer (Bild 4.26) ergeben si
h sehr glei
hmäÿige Kurven überdem gesamten SJR Berei
h. Das generelle für den PSK4 Störer bes
hrie-bene Verhalten ist au
h hier wiederzuentde
ken. Eine sehr starke Ver-s
hle
hterung der Übertragungsqualität zeigt der Fall eines unmodulier-ten Trägers als Störer (Bild 4.27). Dies liegt an der Frequenzwahl genauin der Mitte des gespreizten Nutzsignals. Vers
hiebt man den Störer ausder Mitte hinaus, werden na
h der Entspreizung gröÿere Teile des danngespreizten Störsignals wegge�ltert. Der Ein�uÿ nimmt dur
h die gerin-gen spektralen Überlappungsberei
he ab. Mit steigendem SJR zeigt si
hein ähnli
hes Verhalten wie in den zuvor bes
hriebenen Fällen.Einen Verglei
h des BER Verlaufs der vers
hiedenen Störer beim Spreiz-faktor 32 zeigt Bild 4.28. Insbesondere der unmodulierte Träger verur-sa
ht stärkere Beeinträ
htigungen als die anderen Modulationsarten. EineReduzierung des Störein�usses ist dur
h Vers
hieben der Mittenfrequenzmögli
h.Bandspreizverfahren als Einzelmaÿnahme zur Reduktion von Störungenanderer unerwüns
hter Signale auf dem Uplink sind ni
ht geeignet, da siegroÿe Transponderbandbreiten und damit verbunden groÿe Sendeener-gien benötigen. Diese werden dur
h die Verstärkung der unweigerli
hauftretenden Raus
hkomponenten verbrau
ht, die das gesamte Transpon-derband mit geringer Raus
hleistungsdi
hte belegen. Erst bei der Einfüh-rung eines koordinierten Bandspreiznetzes relativiert si
h der Energiebe-darf, allerdings auf Kosten der gegenseitigen Störungen der vers
hiedenenbandgespreizten Nutzkanäle.
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hte bei Dopplerein�uÿ (2D) 1335 Anhang5.1 Empfangsfrequenzdi
hte bei Dopplerein�uÿ (2D)Für die Empfangsfrequenz eines dopplerbehafteten Signals gilt
f(αM) = f0 + fm cosαM . (5.1)Darin ist αM eine im Intervall [−π, π) glei
hverteilte Zufallsvariable mitder Di
hte

p(αM) =
{
1/2π −π ≤ αM < π
0 sonst. (5.2)Zunä
hst wird die Wahrs
heinli
hkeitsdi
htefunktion p(y) für y = cosαMbere
hnet. Für die Umkehrfunktion gilt

αM =

{ ar

osy 0 ≤ αM < π
−ar

osy −π ≤ αM < 0. (5.3)Daraus folgt

p(y) =
pαM

(ar

osy)
| − sin(ar

osy)| + pαM

(−ar

osy)
| − sin(−ar

osy)|

=
1

π
√

1− y2
; y∈ [−1, 1].

(5.4)Die glei
he Vorgehensweise wird für die Funktion
f(αM) = f0 + fm y(αM) (5.5)gewählt. Die Umkehrfunktion ist
y(αM) =

f(αM)− f0
fm

. (5.6)Somit folgt für die Di
htefunktion
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p
(
f(αM)

)
=

pY

(
f(αM )−f0

fm

)

|fm| =
1

π
√

f2
m − (f(αM)− f0)2

(5.7)mit f(αM)∈ [f0 − fm, f0 + fm].5.2 Dopplerleistungsdi
htespektrumDie in (2.74) dur
hgeführte Herleitung des Leistungsdi
htespektrums kannau
h über die Besselfunktion gezeigt werden. Ausgehend von (2.74) ergibtsi
h
ϕzz(τ) =

A2

2
E
{

ej2πf(αM )τ
}

=
A2

2
ej2πf0τE

{
ej2πfmτ cosαM

}
. (5.8)Unter Berü
ksi
htigung eines glei
hverteilten Azimutwinkels αM erhältman

ϕzz(τ) =
A2

2
ej2πf0τ

π∫

−π

ej2πfmτ cosαM
1

2π
dαM . (5.9)Da über eine volle Periode des Cosinus integriert wird, kann stattdessenau
h die Sinusfunktion verwendet werden:

ϕzz(τ) =
A2

4π
ej2πf0τ

π∫

−π

ej2πfmτ sinαM dαM . (5.10)Die Aufspaltung der komplexen Exponentialfunktion in einen geraden Co-sinus und einen ungeraden Sinusterm, läÿt bei der Integration den Imagi-närteil vers
hwinden. Man erhält
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ϕzz(τ) =

A2

4π
ej2πf0τ

π∫

−π

cos(2πfmτ sinαM)dαM

=
A2

2π
ej2πf0τ

π∫

0

cos(2πfmτ sinαM)dαM

=
A2

2π
ej2πf0τ J0(2πfmτ),

(5.11)

wobei J0(.) die Besselfunktion 0-ter Ordnung darstellt. Die Fouriertrans-formation dieser Glei
hung bzgl. τ führt auf (2.75)
Φzz

(
f(αM)

)
=

A2

2π

√

f2
m −

(
f(αM)− f0

)2
;
∣
∣f(αM)− f0

∣
∣ < fm. (5.12)Die Fouriertransformierte der Besselfunktion �ndet man in [GR81, 4.45℄.5.3 Empfangsfrequenzdi
hte bei Dopplerein�uÿ (3D)Für die Empfangsfrequenz eines dopplerbehafteten Signals ohne Berü
k-si
htigung der deterministis
hen Dopplervers
hiebung des Satelliten gilt

f(αM , εM) = f0 + fm cosαM cos εM (5.13)mit
p(αM) =

{
1/2π −π ≤ αM < π
0 sonst. (5.14)Weiterhin ist εM eine von αM sto
hastis
h unabhängige Zufallsvariablemit der Di
hte

p(εM) =
1

∆ε
re
tεM − ε0

∆ε
. (5.15)Analog zu Abs
hnitt 5.2 gilt



136 5 Anhang
ϕzz(τ) =

A2

2
ej2πf0τE

{
ej2πfmτ cosαM cos εM

}

=
A2

2
ej2πf0τ

π∫

−π

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

ej2πfmτ cosαM cos εM
1

2π

1

∆ε
dαM dεM .

(5.16)Dur
h dieselbe Vorgehensweise wie in (5.8)�(5.11) ergibt si
h
ϕzz(τ) =

A2

2π∆ε
ej2πf0τ

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

J0(2πfmτ cos εM)dεM . (5.17)Die Fouriertransformation dieser Glei
hung bezügli
h τ führt auf das Lei-stungsdi
htespektrum
Φzz(f(αM , εM)) =

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

A2 · re
t [ f−f0
2fm cosw

]

2π∆ε

√

(fm cosw)2 −
(
f(αM , εM)− f0

)2
dw.
(5.18)(5.18) hat Ähnli
hkeit mit einem elliptis
hen Integral [GR81℄. Allerdingsgelten dort andere Integrationsgrenzen. Somit läÿt si
h dieser Ausdru
kni
ht weiter vereinfa
hen. Eine numeris
he Auswertung ist erforderli
h.
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A Amplitude

A(t) reelle Amplitudenfunktion
ac Ausbreitungskomponente in der ursprüngli
hen Polari-sationsebene
ak Koe�zienten der Taylorreihenentwi
klung
Ap Regendämpfung während p % des Jahres
ax Ausbreitungskomponente in der orthogonalen Polari-sationsebene
Ae� wirksame Antennen�ä
he

ARegen Dämpfung dur
h Regen
AWolken Dämpfung dur
h Wolken

B Bandbreite
Bc Kohärenzbandbreite bzgl. eines Niveaus c
BD Dopplerspreizung
C Kanalkapazität
c Li
htges
hwindigkeit (2,9979246 · 108 m/s)
c Niveau

c(t, ξ) zeitvariante Kanalimpulsantwort
ci Ausleu
htkoe�zient
D Antennendur
hmesser

d(tk) Ordinatenwert der Diskriminatorkennlinie
e(kTS) Fehlersignal
E{X} Erwartungswert der Zufallsvariablen X
Eb Energie pro Bit
f Frequenz

f [A(t)] AM/AM Konversion
f0 Trägerfrequenz
f1 Trägerfrequenz
fA Abtastfrequenz
fg Grenzfrequenz
fm maximale Dopplerfrequenz dur
h den Mobilteilnehmer
fM Mittenfrequenz des Hopberei
hs
fdi� Frequenzabstand der zu mis
henden Komponenten
fDmax

maximale Dopplerfrequenz dur
h den Satelliten
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∆f Hopkanalbreite

∆f0(kTA) Frequenzvers
hiebung des Mixers
G Antennengewinn
G universelle Gravitationskonstante (6,672·10−14 m3/(g s2))
G Gewi
htungsfaktor

g(kTA) DSSS Spreizfunktion
g[A(t)] AM/PM Konversion
GR Gewinn der Empfangsantenne
GT Gewinn der Sendeantenne
GBS Gewinn am Empfängereingang der Bodenstation
Gmax maximaler Antennengewinn
GSAT Gewinn am Satelliteneingang
H(f, t) zeitvariante Übertragungsfunktion (h(t, ξ) ξ◦ f• H(f, t))
h(t, ξ) äquivalentes Tiefpaÿsystem zu c(t, ξ)
H(X) Entropie der Zufallsvariablen X
H(x) Bitfehlerrate bzgl. einer Realisierung des Zufallsprozesses

X(t, ξ)
Ĥ(x) S
hätzwert der Bitfehlerrate des Zufallsprozesses X(t, ξ)
hR e�ektive Regenhöhe
hS Höhe der Bodenstation über MeeresniveauI0(x) modi�zierte Besselfunktion 1-ter Gattung 0-ter OrdnungJ0(x) Besselfunktion 1-ter Gattung 0-ter Ordnung
k Boltzmannkonstante (1,380662·10−23 W/(Hz K))
k Koe�zient zur Bere
hnung von γR
k Laufvariable
K Sti
hprobenumfang
l Frequenz
l Laufvariable
L Periodenlänge der Pseudozufallsfolge
la Breitengrad
Le e�ektive Weglänge dur
h das Regengebiet
Ls tatsä
hli
he Weglänge dur
h das Regengebiet
Lα Fehlausri
htungsdämpfung
LFS Freiraumdämpfung

M(kTA) abs
hnittsweise konstante Funktion
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ME Masse der Erde (5,977·1027 g)
n Mittelungsdauer (Anzahl der Chips) bei der Akquisition
N Raus
hleistung
N0 Raus
hleistungsdi
htePN(kTA) Pseudozufallsfolge
P Leistung
P̃ wahre Bitfehlerwahrs
heinli
hkeit des Kanals
p prozentualer Anteil des Jahres
PR Empfangsleistung
PT Sendeleistung
PU Bitfehlerwahrs
heinli
hkeit des Uplinks
PD Bitfehlerwahrs
heinli
hkeit des Downlinks
PGes resultierende Bitfehlerwahrs
heinli
hkeit
pR(r) Di
htefunktion der Zufallsvariablen R
pX(x) Di
htefunktion der Zufallsvariablen X
pY (y) Di
htefunktion der Zufallsvariablen Y
P (x) Wahrs
heinli
hkeit für das Auftreten von x

Q(f) Fouriertransformierte zu q(t)
q(t) Impulsform
R Abstand zwis
hen Sende- und Empfangsantenne
r Rollo�-Faktor

r(t) äquivalentes Tiefpaÿsignal zu z(t)
rI(kTA) Realteil zu r(kTA)
rQ(kTA) Imaginärteil zu r(kTA)
r0,01 Reduktionsfaktor während 0,01 % des Jahres
R0,01 Regenintensität in mm/h während 0,01 % des Jahres
~r Vektor zwis
hen Bodenstation und Satellitre
t(x) normierte Re
hte
kfunktion
S Nutzsignalleistung

S(f) Fouriertransformierte zu s(t)
S(ξ) Verzögerungsleistungsdi
htespektrum

S(ξ, ν) S
atterfunktion
S(ξl) Dämpfung des l-ten Pfades
Sl(ν) Dopplerspektrum bei der Verzögerungszeit ξl
SPS Abtastwerte pro Symbol
SR Symbolrate
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s Beoba
htungszeitpunkt

s(t) reelles Sendesignal
s(t) analytis
hes Signal zu s(t)
sI(t) Realteil zu s(t)
sQ(t) Imaginärteil zu s(t)si(x) sinx/x

t Beoba
htungszeitpunkt
tk diskrete Zeitpunkte
∆tk Syn
hronisationszeitversatz (DSSS)
∆tA Abtastintervall
TA Antennenraus
htemperatur

TASAT
Antennenraus
htemperatur der Satellitenempfangs-antenne

TABS
Antennenraus
htemperatur der Bodenempfangs-antenne

TAkq Akquisitionsdauer
TAMPSAT

Raus
htemperatur des Vorverstärkersim Transponder
TAMPBS

Raus
htemperatur des Vorverstärkersim Empfänger
TBS Raus
htemperatur am Empfängereingang
Tb Strahlungstemperatur

TSAT Raus
htemperatur am Satelliteneingang
TSKY Raus
htemperatur des Himmels

TZuleitung Raus
htemperatur der Zuleitung
Tc Chipdauer
Tc Kohärenzdauer bzgl. eines Niveaus c
Tm Mehrwegespreizung (Delay Spread)
TS Symbolintervall

U(ξ, ν) dopplervariante Impulsantwort (h(t, ξ) t◦ ν• U(ξ, ν))
V (f) Fouriertransformierte zu v(t)
v(t) äquivalentes Tiefpaÿsignal zu s(t)
~v Ges
hwindigkeitsvektor des Satelliten
~vM Ges
hwindigkeitsvektor des Mobilteilnehmers
w(x) Gewi
htungsfunktion
X(t, ξ) Zufallsprozeÿ
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XPD Kreuzpolarisationsunterdrü
kung
Y (t, ξ) Zufallsprozeÿ

ŷ ges
hätzte Bitfehlerrate des Kanals
z(t) reelles Empfangssignal/Ausgangssignal
α Azimutwinkel bzgl. ~v
α Fehlausri
htungswinkel
α Koe�zient zur Bere
hnung von γR
α Unsi
herheitsniveau
αM Azimutwinkel bzgl. ~vM
ε Elevationswinkel
ǫ relative Unsi
herheit
εM Elevationswinkel beim Mobilteilnehmer
η Antennenwirkungsgrad (E�zienz)
η Verzögerungszeit

Γ(m) Gammafunktion
γR spezi�s
he Dämpfung in dB/km
λ Freiraumwellenlänge
ν Dopplerfrequenzvers
hiebung
ω Dopplerfrequenzvers
hiebung
Ω Frequenzdi�erenz
Φ Raumwinkel

Φrr(f) Empfangsleistungsdi
htespektrum
Φxx(f) Leistungsdi
htespektrum zu ϕxx(τ)
Φyy(f) Leistungsdi
htespektrum zu ϕyy(τ)
Φzz(f) Leistungsdi
htespektrum zu ϕzz(τ)
ΦG

zz(f) gewi
htetes Leistungsdi
htespektrum
σIS Standardabwei
hung bei Importan
e Sampling
σMC Standardabwei
hung bei Monte-Carlo Simulation
τ Polarisationswinkel der Welle zur Horizontalen
τ Zeitdi�erenz
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Θ Raumwinkel

Θ3dB 3 dB Ö�nungswinkel
ϕ(t) Phasenfunktion

ϕHH(f, l; t, s) Autokorrelationsfunktion zu H(f, t)
ϕhh(t, s; ξ, η) Autokorrelationsfunktion zu h(t, ξ)
ϕUU (ξ, η; νµ) Autokorrelationsfunktion zu U(ξ, ν)

ϕxx(τ) Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses X
ϕyy(τ) Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses Y
ϕzz(τ) Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses Z
∆ϕ̂ S
hätzwert von ∆ϕ
∆ϕ Phasendi�erenz
ξ Verzögerungszeit5.5 AbkürzungenAMSS Ameri
an Mobile Satellite Servi
esAOR Atlanti
 O
ean RegionATDMA Asyn
hronous Time Division Multiple A

essATM Asyn
hronous Transfer ModeATS Appli
ations Te
hnology SatelliteAWGN Additive White Gaussian NoiseBER Bit Error RateCDMA Code Division Multiple A

essCONUS CONtinental United StatesCOSSAP COmmuni
ation System Simulation and AnalysisPa
kageCOST COperation européenne dans le domaine de la re-
her
he S
ienti�que et Te
hniqueCRC Cy
li
 Redundan
y Che
kDLL Delay Lo
ked LoopDSSS Dire
t Sequen
e Spread Spe
trumESA European Spa
e Agen
yESTEC European Spa
e Resear
h and Te
hnology CentreETSI European Tele
ommuni
ations Standards Institute
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y Division Multiple A

essFH Frequen
y HoppingFIR Finite Impulse ResponseGEO Geosyn
hronous Earth OrbitGLONASS GLObal'naya NAvigatsionnaya SputnikovayaSistemaGNSS Global Navigation Satellite SystemGPS Global Positioning SystemHDLC High level Data Link ControlHEO Highly in
lined Ellipti
 OrbitHF High Frequen
yHPA High Power Ampli�erIBO Input Ba
k O�IIS Improved Importan
e SamplingIM InterModulationINMARSAT INternational MARitime SATellite OrganizationIS Importan
e SamplingISDN Integrated Servi
es Digital NetworkISI InterSymbol Interferen
eISL Inter Satellite LinkITU-R International Tele
ommuni
ation Union - RadioCommuni
ation Se
torJOCOS Juggler Orbit COnStellationLEO Low Earth OrbitLNA Low Noise Ampli�erLOOPUS quasi-geostationary Loops in Orbit O

upiedPermanently by Unstationary SatellitesLOS Line-of-SightMAGSS Medium Altitude Global Satellite SystemMC Monte Carlo SimuationMEO Medium Earth OrbitMLSE Maximum Likelihood Sequen
e EstimationNAVSTAR NAVigation System for Timing And RangingNCO Number-Controlled Os
illator



144 5 AnhangPCN Personal Communi
ations NetworkPLL Phase Lo
ked LoopPSTN Publi
 Swit
hed Telephone NetworkRACE Resear
h and Development in Advan
edCommuni
ation in EuropeSATCOM SATellite COMmuni
ationsSHF Super High Frequen
y (3 GHz�30 GHz)SJR Signal to Jammer RatioSNR Signal to Noise RatioTACS Total A

es Communi
ation SystemTCM Trellis Coded ModulationTDMA Time Division Multiple A

essTDRSS Tra
king and Data Relay Satellite SystemTED Timing Error Dete
torTWT TravellingWave TubeTWTA TravellingWave Tube Ampli�erUHF Ultra High Frequen
y (300 MHz�3 GHz)UMTS Universal Mobile Tele
ommuni
ation SystemUS Un
orrelated S
atteredUTC Universal Time CoordinatedWARC World Administrative Radio Conferen
eWSS Wide Sense StationaryWSSUS Wide Sense Stationary Un
orrelated S
atteredXPD Cross Polarization Depolarization
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