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Vorwort des HerausgebersEin beträhtliher Anteil der Weitverkehrskommunikation wird auh 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 Hinblik auf die Einführungdes Universal Mobile Teleommuniation Systems (UMTS), natürlih dieÜbertragung hoher Datenraten, für die der Frequenzbereih um 20/30GHz genutzt werden soll. Skeptiker sind der Ansiht, daÿ LEO-SATCOMSysteme für Europa wegen der dihten Besiedelung weniger interessantseien. Dem muÿ entgegengehalten werden, daÿ es hier niht um die Ver-sorgung der eigenen Wohnbevölkerung sondern um Aufgaben der globalenErreihbarkeit geht. Gerade die Verknüpfung von Kommunikation undNavigation in einem LEO-SATCOM System bietet für die Zukunft, bei-spielsweise für Flugleitung und Flugsiherheit, ein weites Aufgabenfeld.Mit dem vorliegenden ersten Band der Forshungsberihte aus dem Insti-tut für Nahrihtentehnik werden Simulationsmodelle für die Bewertungvon Satellitenübertragungsstreken im 20/30 GHz Bereih vorgestellt. Be-sondere Berüksihtigung �nden dabei neben den Eigenshaften des Aus-breitungskanals die Nihtlinearität des im Satelliten genutzten Verstärkersund die durh die hohen Relativgeshwindigkeiten von Sendern und Emp-fängern entstehenden Dopplervershiebungen. Darüber hinaus werden diedenkbaren Störszenarien einer SATCOM-Streke wie Mehrwegeausbrei-tung, Re�exionen, Nahbarkanal- oder Störsender sowie deren Berüksih-tigung bei der Übertragung, z.B. durh die Anwendung der Bandspreiz-tehnik, ausführlih diskutiert. Die Modularität des Simulationsaufbaus,die auf den Eigenshaften des hier benutzten Simulations-tools COSSAP(Communiation System Simulation and Analysis Pakage) der FirmaSynopsis beruht, gestattet jederzeit eine Anpassung an beliebige Übertra-gungszenarien und Aufgabenstellungen. Das hier dargestellte Know Howbasiert niht auf der Simulation selbst sondern auf Kenntnissen der Aus-breitungsphysik elektromagnetisher Wellen und der Verfahren modernerNahrihtenübertragung.Es ist zu ho�en, daÿ diese Arbeit dazu beiträgt, die tatsählihe Bedeu-tung der LEO-SATCOM Systeme für die Entsheidungsträger in Politikund Wirtshaft der Bundesrepublik Deutshland transparent zu mahen.Karlsruhe im Mai 1997Friedrih Jondral
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Zusammenfassung vZusammenfassungDie Zielsetzung dieser Arbeit besteht darin, Simulationsmodelle für denSatellitenfunk im 20/30 GHz Bereih zu erstellen, ein Frequenzbereih,dessen Bedeutung für zukünftige satellitengestützte Kommunikationsver-bindungen deutlih zunehmen wird. Diese Möglihkeit, das Übertragungs-verhalten des Satellitenkanals möglihst realitätsnahe nahzubilden, istdie wirtshaftlih günstigste Methode, die Systemeigenshaften vor derInbetriebnahme kennenzulernen und die besten tehnishen Parameter zuwählen.Die Modellierung des Kanals beruht bezüglih der atmosphärishen Ver-luste und der Regendämpfung auf den Empfehlungen der ITU (Internatio-nal Teleommuniation Union), die aus Messungen hervorgegangen sind.Die physikalishen Gesetze für die Freiraumdämpfung und die Positiondes Satelliten, bestimmt durh die Ellipsengleihungen der Bahngeome-trie, sind berüksihtigt. Zudem wird die Dopplervershiebung für nihtgeostationäre Satelliten bereitgestellt. Alle relevanten Raushquellen, diesih insbesondere in Verstärkern und Empfangsantennen lokalisieren las-sen, sind implementiert.Eine satellitengestützte Kommunikationsstreke umfaÿt neben Uplink-und Downlinkkanal den Transponder des Satelliten als Verbindungskom-ponente. Die dort übliherweise Verwendung �ndenden Verstärker basie-ren auf der Röhrentehnologie, so daÿ für die Simulation deren nihtlineareKennlinien abgelegt sind.Die Bereitstellung von Quellen und Senken zum Betrieb der Simulations-streke ist obligatorish. 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 Diret Sequene SpreadSpetrum (DSSS) und Frequeny Hopping (FH).Im Rahmen einiger simulativer Untersuhungen werden als Störsignalesenderseitig noh weitere Modulationsarten wie AM, OOK und QAM be-reitgestellt.Je nah gewähltem Szenario ist die Übertragungsstreke durh Ehos, diedurh die Re�exion der Signale an Hindernissen entstehen, gestört. Dasih die Hindernisse und bei einem Mobilfunksystem auh die Sender undEmpfänger bewegen können, sind die Ehos 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 berüksihtigt wird. In jedem Mehrwegepfad wirdeine rayleigh- oder rieverteilte Zufallsvariable, die bei Bedarf mit einerLognormalverteilung kombinierbar ist, erzeugt.Neben der Bereitstellung eines Simulationsmodells für den Satellitenfunkwerden noh einige wesentlihe Systemaspekte solher Kommunikations-streken untersuht. Da die Dopplervershiebung im 20/30 GHz Bereihreht groÿe Werte annimmt, sind Maÿnahmen erforderlih, die diese kom-pensieren, um den Empfang des Nutzsignals zu ermöglihen. Dazu werdenvershiedene Empfangsprinzipien näher untersuht.Ein groÿes Problem der Nahrihtenübertragung über transparente Trans-ponder ist die beabsihtigte oder unbeabsihtigte Einstreuung von Störsi-gnalen in das Transponderband. Sie verursahen aufgrund der Nihtlinea-rität der dort verwendeten Verstärkerröhren ein breitbandiges Störsignal.Aus diesem Grund wird eine Simulationsreihe durhgeführt, deren Zieldarin besteht, die tehnishen Parameter eines Störsignals mit der gröÿtenStörwirkung herauszu�nden. Hierbei stellt sih heraus, daÿ insbesondereeinfahe Modulationsarten mit genügend hoher spektraler Leistungsdihtestarke Störungen verursahen.In einer weiteren Simulationsreihe wird untersuht, ob Bandspreizverfah-ren die im Transponder entstehenden Störungen wirksam unterdrükenkönnen. Die Ergebnisse zeigen deutlih eine Verbesserung, falls die Ener-gie des Störsignals geringer ist als diejenige des Nutzsignals.Insgesamt gesehen werden in dieser Arbeit alle für die Simulation vonSatellitenstreken erforderlihen physikalishen und tehnishen Zusam-menhänge dargestellt und in das Simulationstool COSSAP implementiert.Simulationen anhand konkreter Szenerien führen zu konsistenten Ergeb-nissen.Durh die Modularität des Simulationsaufbaus ist eine Anpassung an wei-tere Szenarien und Aufgabenstellungen jederzeit möglih.



1 Einleitung 11 EinleitungHeutzutage ersheint es uns ganz natürlih, daÿ die Planeten um die Sonnekreisen und der Mond � so wie die Satelliten � um die Erde. Dieswar niht immer so, da sih die Weltbilder, die häu�g Spiegelbilder derherrshenden religiösen Au�assung waren, über die letzten Jahrhunderteveränderten. Erst im 16./17. Jahrhundert wurden die wahren Zusam-menhänge erkannt. Aus astronomishen Beobahtungen leitete JohannesKepler (1571�1630) empirish die bis heute geltenden Keplershen Gesetzeab:1. Die Planeten bewegen sih auf Ellipsen, in deren einem Brennpunktdie Sonne steht (1605).2. Der von der Sonne nah einem Planeten zeigende Ortsvektor über-streiht in gleihen Zeiten gleihe Flähen (1618).3. Die Quadrate der Umlaufzeiten der Planeten verhalten sih wie diedritten Potenzen der groÿen Halbahsen ihrer Bahnellipsen (1618).Die Frage nah der Ursahe dieser Bewegung wurde erst später durhIsaa Newton's (1643�1727) Gravitationsgesetz [Wes63℄ beantwortet. Dietehnishe Bedeutung, die heute diese Gesetze im Rahmen der Satelliten-kommunikation erreiht haben, zeihnete sih am Ende des 2. Weltkriegesab. Der spätere Siene-�tion Autor Arthur C. Clarke skizzierte damalsin [Cla45℄ die Vision eines Kommunikationssystems. Er hatte erkannt, daÿdie Kombination der Raketentehnologie mit der Übertragungstehnik imUHF/SHF-Bereih (300 MHz�30 GHz) z.B. über geostationäre Satellitenals Funkrelais groÿe Vorteile versprah.Bis zum Abshuÿ des ersten Satelliten nah der Verö�entlihung vonClarke sollten aber noh 12 Jahre vergehen. Dieser wurde von der So-wjetunion im Oktober 1957 unter dem Namen SPUTNIK in eine niedrigeUmlaufbahn geshossen. Im Juli 1963 erreihte der erste geostationäreSatellit (SYNCOM) seine Umlaufbahn. Zwei Jahre später stand der erstekommerzielle Satellit � INTELSAT I � zur Verfügung. Hohe Kostenbei geringer Übertragungskapazität beshränkten die Anzahl der Nutzerund deren Nahfrage. Zudem brahte INTELSAT I keinen Mehrnutzen,da er nur als Alternative zu den Transatlantikkabeln zwishen Amerikaund Europa fungierte.Mit fortshreitender Tehnologie konnten immer gröÿere und shwerereSatelliten mit wahsender Leistungsfähigkeit in Umlaufbahnen geshos-sen werden. Eine Verkleinerung der Erdestationen mit jeweils geringerenKosten war die Folge. Damit erö�nete sih die Möglihkeit, auh über Sa-



2 1 Einleitungtelliten viele Empfänger gleihzeitig von einer Senderstelle zu versorgen,wie die heutige Fernseh- und Rundfunkversorgung beweist.Neben diesen Simplexverbindungen ohne Rükkanal steigt die Nahfragenah Punkt zu Punkt Duplexverbindungen bei freier Ortswahl. Ein er-ster Shritt in diese Rihtung sind VSAT (Very Small Aperture Terminal)Satellitennetze, die Zweiwege-Sprah-, Video- und Datenkommunikationzwishen einer Zentrale und den einzelnen VSAT Stationen sowie zwishenden VSATs selbst ermöglihen. Die Topologie des Netzes ist dabei stern-förmig. Allerdings ist die Wahl des Ortes durh die Ausleuhtzone desSatelliten begrenzt. Das Ziel zukünftiger Kommunikationstehnologienist die Ermöglihung breitbandiger Duplex-Kommunikationsverbindungenvon jedem beliebigen Punkt zu jedem anderen Punkt der Erde. Da dietotale terrestrishe Ershlieÿung allein aus Kostengründen aussheidet,benötigt man z.B. ein System von vielen Satelliten in niedrigen Umlauf-bahnen [Mey94℄. Die Frequenzen be�nden sih allerdings im Bereih 20/30GHz, um eine breitbandige Anbindung zu gewährleisten. Da dieser Fre-quenzbereih bisher noh wenig genutzt ist, liegen kaum Erfahrungen be-züglih des Kanalverhaltens und der Systemauslegung vor. Die Inbetrieb-nahme eines Testsystems sheidet unter �nanziellen Gesihtspunkten aus,so daÿ als einzige sinnvolle Möglihkeit, wie auh in [Dav94℄ dargestellt,der Aufbau eines Simulationsmodells bleibt.Ziel dieser Arbeit ist die Erstellung eines Simulationsmodells für den Fre-quenzbereih 8�30 GHz unter Berüksihtigung vershiedener Modulati-onsarten und Orbits sowie unter Einbeziehung von Mehrwegeempfangs-bedingungen.1.1 OrbitsDer Orbit ist die von Satelliten benutzte Umlaufbahn. Sie wird durh dasGleihgewiht der auf die Satellitenmasse m wirkenden Erdanziehung
~FE = −GME m

|~r |2
~r

|~r | , (1.1)die zum Erdmittelpunkt gerihtet ist (Gravitationsgesetz), und der in ent-gegengesetzter Rihtung 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 nihtlinearen Vektordi�erentialgleihung zweiter Ordnung. Die Lö-sung dieser Gleihung [PB86℄ für geshlossene Bahnkurven führt auf eineEllipsengleihung, d.h. der Satellit bewegt sih in einer Ebene. Dabeibe�ndet sih 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 wirddurh folgende 6 Parameter eindeutig im Raum festgelegt. Die groÿe Halb-ahse a, die Exzentrizität e und der überstrihene Winkel φ0 seit Durh-laufen des Perigäums sind in Bild 1.1 dargestellt. Aus Bild 1.2 gehender Winkel Ω (Sternenwinkel) des aufwärtsgerihteten Durhstoÿpunktes(Aufwärtsknoten) ausgehend vom Frühlingspunkt in östliher Rihtung,der Inklinationswinkel i zwishen Äquatorebene und Orbitalebene undder Winkel ω zwishen Durhstoÿpunkt und Perigäum hervor. Bild 1.2zeigt die Verhältnisse in einem Koordinatensystem, dessen z-Ahse mit



4 1 Einleitungder Rotationsahse der Erde übereinstimmt und Rihtung Nordpol zeigt.Die x-Ahse zeigt zum Frühlingspunkt, dem Punkt, an dem die Ekliptik†die Himmelsäquatorebene im Frühling durhstöÿt. Die y-Ahse liegt mitder x-Ahse in der Äquatorebene.

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

ra − rp
ra + rp

. (1.4)Zur Charakterisierung der Umlaufbahnen sind allerdings nur drei Para-meter nötig: Die Länge der groÿen Halbahse, die Exzentrizität und derInklinationswinkel. Die restlihen Parameter stellen den zeitlihen 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. Dadurh ist der Abstand zur Erde zu jedemZeitpunkt gleih. Der bekannteste zirkulare Orbit ist der in einer Höhe von
† sheinbare Sonnenbahn



1.1 Orbits 535786 km über dem Äquator (Inklination 0◦) gelegene geostationäre Or-bit. Durh die spezielle Wahl ihrer Parameter entspriht die Umlaufdauereines Satelliten auf dieser Bahn der Erdrotation. Der Satellit sheint festüber einem Punkt auf der Erdober�ähe zu stehen. Damit läÿt er sih gutals Funkrelais verwenden, wie die groÿe Anzahl an Fernmelde- und Fern-sehsatelliten im geostationären Orbit beweist. Die polnahen Regionenkönnen allerdings niht erreiht werden. Zudem sind die Elevationswinkelin äquatorfernen Gebieten gering. In Mitteleuropa werden nur noh Win-kel um 30◦ erreiht. Abhilfe sha�t man durh inklinierte (0◦ < i < 90◦)oder polare (i = 90◦) Orbits (Bild 1.3), die temporär auh bei hohenBreitengraden groÿe Elevationswinkel zulassen. Der Spezialfall kleinerInklinationswinkel bei geostationärer Bahnhöhe führt von der Erde ausbetrahtet zu einer Oszillation des Satelliten um den Äquator bei gleih-zeitiger temporärer Vergröÿerung des Elevationswinkels. Dabei bleibt derVorteil der Geostationarität erhalten. Soll bei dieser Bahnkon�gurationständig ein Bereih ausgeleuhtet werden, der deutlih südlih oder nörd-lih (z.B: Mitteleuropa) des Äquators liegt, sind mindestens drei Satellitenerforderlih.Da die groÿe Entfernung von der Erde hohe Sendeleistungen erfordert,die bei Mobilfunkanwendungen nur begrenzt vorhanden sind, besteht dieMöglihkeit, die Bahnhöhe und damit die Umlaufperiode zu verkleinern.Bei Bahnhöhen von 10000-20000 km spriht man von Medium Earth Or-bits (MEO) oder tre�ender von Intermediate Cirular Orbits (ICO, wirdvon Inmarsat benutzt), bei Bahnhöhen bis 2000 km spriht man von LowEarth Orbits (LEO).1.1.2 Elliptishe OrbitsWählt man die Exzentrizität zwishen 0 und 1, verläuft die Bahnkurve aufeiner Ellipse (Bild 1.4), d.h. der Abstand des Satelliten zur Erde verän-dert sih periodish. Nah dem 2. Keplershen Gesetz bedeutet dies aber,daÿ die Winkelgeshwindigkeit mit wahsender Entfernung von der Erdeabnimmt. Das Perigäum wird am shnellsten durhlaufen, das Apogäumam langsamsten. Diese Eigenshaft des elliptishen Orbits läÿt sih fürdie Nahrihtenübertragung 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. Manspriht daher auh von Highly Inlined Elliptial Orbits (HEO). Ein klas-sishes Beispiel ist der sogenannten Molnya Orbit, der während des kalten



6 1 Einleitung

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 nördlihen Hemisphäre. Da die Erde ungefähr 24 h für eineUmdrehung benötigt und Nordamerika etwa 180 Längengrade von derSowjetunion entfernt liegt, dreht sih die Erde so unter der Satellitenbahndurh, daÿ ein Satellit einen knappen halben Tag über Nordamerika undin der zweiten Hälfte des Tages über der ehemaligen Sowjetunion steht.1.2 SatellitensystemeDa bei niht geostationären Satelliten durh die Geometrie keine ständigeAbdekung einer Region auf der Erdober�ähe erreiht werden kann, müs-sen zur Erzielung einer ständigen Abdekung mehrere Satelliten verwen-det werden. Bei der Minimierung des Aufwands sollte die Wahl des Orbitsso auf die Erdrotation abgestimmt sein, daÿ der Satellit nah einem Ster-nentag† wieder genau über derselben Stelle der Erdober�ähe steht. Dannkann täglih mit derselben Ausleuhtungszone gerehnet werden. Solhefür Kommunikationssatelliten wihtigen Bahnen heiÿen geosynhron. Soll
† 23 h 56 min 4,1 s



1.2 Satellitensysteme 7

Bild 1.4: elliptisher Orbit.z.B. nur Europa ständig ausgeleuhtet werden, genügen drei HEO Satelli-ten, die versetzt auf genau einem Orbit umlaufen, dessen Apogäum überEuropa liegt. Soll eine weltweite Abdekung erreiht werden, sind mehrereHEOs, eventuell in Kombination mit GEO Satelliten, möglih, oder maninstalliert ein reines MEO oder LEO System, wobei mit sinkender Bahn-höhe die Anzahl an Satelliten drastish zunimmt. Bekannte existierendeBeispiele für die weltweite satellitengestützte Abdekung sind das ameri-kanishe und das russishe 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 shlehten Produktionsbedingungen hat GLONASSbisher noh niht die volle Operabilität erreiht. Vorshläge zur weltwei-ten Abdekung mit möglihst wenigen Satelliten sind JOCOS (JugglerOrbit COnStellation) [Pen94℄, ein MEO Satellitensystem mit mindestens7 Satelliten, oder LOOPUS (quasi-geostationary Loops in Orbit Ou-pied Permanently by Unstationary Satellites) [Eur95℄, ein HEO Satelli-tensystem, welhes die wihtigsten Erdregionen ausleuhtet. Dieser letzte



8 1 EinleitungVorshlag soll für die Realisierung des Broadastsystems Arhimedes ver-wendet werden.Zusätzlih muÿ bei der Auswahl erdnaher Bahnen die Existenz der vanAllen Strahlungsgürtel berüksihtigt werden [Jon95℄, die die Erde torus-förmig in den Bereihen 1500 und 5000 km sowie zwishen 13000 und20000 km Höhe umshlieÿen (Bild 1.5). In diesen Gürteln be�nden sihdurh die Wirkung des Erdmagnetfeldes besonders viele Elektronen undProtonen, die die elektronishen Komponenten des Satelliten in ihrer Lei-stungsfähigkeit und Lebensdauer beeinträhtigen. Insbesondere HEO Sa-telliten sind durh die ständige Variation der Bahnhöhe zwishen Peri-gäum und Apogäum davon betro�en. Eine reduzierte Lebensdauer ist dieFolge. Eine Übersiht geplanter Satellitensysteme zeigen Tabelle 1.1 undTabelle 1.2, zusammengestellt aus [AS96, Ana95, BW94, Lut95, MNE94,WMPP94, Sh93℄.

Bild 1.5: Van Allen Gürtel.Die beiden Tabellen sind unterteilt nah Systemen auf niedrigen (LEO)und auf höheren Umlaufbahnen, teilweise mit starker Exzentrizität. Mitabnehmender Bahnhöhe nimmt die Anzahl der Satelliten zu. Diese be-stimmt gleihzeitig die minimale Elevation, unter der eine ausreihendeÜbertragung noh möglih 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 wirtshaftlih
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10 1 Einleitunginteressant ersheinen. So ershlieÿt das ECCO System den äquatorialenGürtel unter Führung von Telebrás (Brasilien), das etwa 25 % der Weltbe-völkerung erreihen kann. Mit einem erhöhtem Aufwand kann Globalstar[Rou93℄, ein Konsortium aus untershiedlihen Firmen, das in Deutsh-land durh DASA vertreten ist, den Bereih ±70◦ um den Äquator ab-deken und damit etwa 90 % der Erdbewohner erreihen. Eine gezielteAusleuhtung für äquatorferne Gebiete ist mit den HEO Systemen Ar-himedes und Ellipsat erzielbar. Arhimedes, das eigentlih ein reinesBroadast System für DAB Signale ist, leuhtet durh geshikte Wahlder Apogäen die wirtshaftlih bedeutendsten Gebiete wie Europa, Asienund Nordamerika aus. Bei Ellipsat kann durh Kombination mit einemäquatorialen Orbit (LEO) die gesamte nördlihe Halbkugel und die süd-lihe bis zum 50. Breitengrad abgedekt werden.Die verbleibenden LEO Systeme wollen globale Erreihbarkeit gewähr-leisten, allerdings bei untershiedliher Bahnhöhe und minimaler Eleva-tion. Eine ähnlihe Verfügbarkeit erreiht 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 nordamerikanishen Kontinent zur Verfügung stehen. Entgegen denFrequenzzuteilungsplänen sollen auh diese Up- und Downlinkfrequenzenerhalten, die für mobilen Satellitenfunk bei niht geostationären Systemenreserviert sind. Der Grund hierfür ist die zukünftige Verfügbarkeit vonGeräten in diesem Frequenzbereih und die Option der Betreiber, durhHinzufügen weiterer Satelliten ein globales Netz aufzubauen. Allerdingswerden voraussihtlih nur wenige Systeme aus wirtshaftlihen Gründentatsählih realisiert werden. Die wahrsheinlihsten Kandidaten von derFinanzierung her sind Globalstar, Iridium [HC93℄, das in Deutshlanddurh Siemens und VEBACOM unterstützt wird (die ersten 5 Satellitenwurden im Januar 1997 in Umlaufbahnen gebraht; die restlihen sollenbis Ende 1997 folgen), ICO (Inmarsat-P) und Teledesi (Bill Gates). Einweiteres Auswahlkriterium werden die tehnishen Parameter der einzel-nen Systeme sein. Die meisten bieten Standardbandbreiten zwishen 2,4und 13,6 kHz zur Daten- und Sprahkommunikation an. Den zukünfti-gen Bandbreitenbedarf von Multimediaanwendungen (Video on Demand,Videokonferenz, Home Shopping,...) kann dagegen nur der Vorshlag vonTeledesi befriedigen. Jeder Satellit stellt dort einen �iegenden ATM Kno-ten dar, so daÿ Datenraten von 1,24416 GBit/s [Mil94℄ möglih werdensollen. Standardmäÿig sind bis zu 2,048 MBit/s vorgesehen. Diese ho-hen Datenraten erfordern auh entsprehende Bandbreiten, die allerdingsnur noh in den höheren Frequenzbereihen (Ku-Band und darüber, siehe
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12 1 EinleitungTabelle 1.3) vorhanden sind. Teledesi möhte eine Kanalbandbreite von800 MHz nutzen können. Auf der WRC-95 (World Radioommunia-tion Conferene) wurden allerdings nur zwei 400 MHz Bänder bei 19 und29 GHz reserviert. Dies könnte zunähst eine Reduktion der geplantenDatenraten zur Folge haben. Im Vergleih zu den anderen Systemen istder erforderlihe Aufwand deutlih gröÿer, da für qualitativ hohwertigeVerbindungen 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 eigentlih nur durh Messung der Systemeigenshaften, z.B.in Form der resultierenden Bitfehlerrate unter realen Einsatzbedingungenerfolgen. Solhe Messungen sind allerdings teuer und zeitaufwendig. Zu-dem steht gerade in der Entwiklungsphase die notwendige Satelliteninfra-struktur niht zur Verfügung. Auh ein aussagekräftiger Vergleih zweieruntershiedliher System- oder Implementierungsvarianten ist aufgrundder variierenden meteorologishen Bedingungen kaum möglih.Diese Problematik kann mit Hilfe geeigneter Simulatoren [KJ95a℄, die dasÜbertragungsverhalten des Satellitenkanals möglihst realitätsnahe nah-bilden, umgangen werden. Solhe Simulatoren ermöglihen Messungenunter vorgegebenen, festen Randbedingungen. Auf diese Weise können dieEin�üsse einzelner Systemparameter auf die Gesamtqualität einer SAT-COM Streke untersuht werden. Funkkanalsimulatoren sind daher einunverzihtbares Handwerkszeug zur Bewältigung einer Vielzahl von Auf-gaben im Zusammenhang mit der Entwiklung, der Projektierung, der



1.2 Satellitensysteme 13Realisierung und dem späteren Betrieb von Satellitenfunksystemen.Dem Verfasser ist kein Simulator bekannt, der die speziellen Eigenshaftendes Satellitenfunkkanals bei 20/30 GHz ausreihend berüksihtigt. DieseLüke soll im Rahmen dieser Arbeit geshlossen werden.
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2.1 Das äquivalente Tiefpaÿsignal 152 SimulationsmodellZiel dieser Arbeit ist die Implementierung eines möglihst umfassendenÜbertragungsmodells einer Satellitenfunkverbindung im Frequenzbereih20/30 GHz [KJ95b℄. Als Grundlage dient das Simulationstool COSSAP(Communiation System Simulation and Analysis Pakage) der FirmaSYNOPSIS, welhes nahrihtentehnishe Grundfunktionen und graphi-she Ausgabeeinheiten zur Verfügung stellt. Die Implementierung umfaÿtneben den physikalishen Ausbreitungsbedingungen und meteorologishenEin�üssen auh die Realisierung von Sende- und Empfangseinrihtungen.In den nähsten Abshnitten werden zunähst die wihtigsten physika-lishen Ein�üsse des Kanals inklusive der Antennenein�üsse modelliert.Danah werden die realisierten Modulationsarten sowie der Transponderbetrahtet.2.1 Das äquivalente TiefpaÿsignalDie Nahrihtenübertragung in Funkkanälen erfolgt mit trägerfrequentenBandpaÿsignalen
s(t) = A(t) · cos

(
2πf0t+ ϕ(t)

)
, (2.1)wobei je nah verwendeter Modulationsart die Amplitude A(t), die Trä-gerfrequenz f0 oder die Phase ϕ(t) gemäÿ der übertragenen Informationvariiert werden. Aus Gründen der späteren Übersihtlihkeit ist keineZeitabhängigkeit bei der Trägerfrequenz vorgesehen, da die Frequenzmo-dulation als spezielle Phasenmodulation betrahtet werden kann und so-mit shon in ϕ(t) enthalten ist. Das zugehörige Fourierspektrum S(f)ist, zumindest in der Praxis, näherungsweise auf einen bandpaÿförmigenBereih um die Trägerfrequenz f0 beshränkt, 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 niht mehr enthält, so daÿ v(t) auh alsdas zu s(t) äquivalente komplexe Tiefpaÿsignal bezeihnet wird.Der hier für das Sendesignal s(t) vorgestellte Zusammenhang besitzt ingleiher Weise für das Empfangssignal
z(t) = Re

{
r(t)ej2πf0t

}
(2.4)Gültigkeit, welhes 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 zwishen dem Beobahtungs-zeitpunkt t und dem Beginn der Erregung des Systems vergangen ist.Der absolute Zeitpunkt der Erregung ξ ist unerheblih, falls das Übertra-gungssystem zeitinvariant ist. Dann ist die Impulsantwort nur noh vonder Zeitdi�erenz t− ξ abhängig und es ergibt sih bei gleihem Eingangs-signal immer dasselbe Empfangssignal z(t) unabhängig vom gewähltenSendezeitpunkt. Nah [PM94℄ läÿt sih (2.5) als

r(t) =

∫ ∞

−∞
v(ξ)h(t, ξ)dξ (2.6)im äquivalenten Tiefpaÿbereih ausdrüken. 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 Abshnitt 2.2.6 näherbetrahtet wird.Für die Simulation der Satellitenübertragungsstreke müssen die Signaleabgetastet vorliegen. Da wir es nah (2.2) mit bandbegrenzten Signalenzu tun haben, ist nah dem Nyquisttheorem [Lük95℄ eine diskrete Darstel-lung ohne Fehler möglih. Eine erste naive Einshätzung führt dazu, daÿeine Abtastrate von mindestens 2f0+B notwendig wäre. Durh Nutzungder Bandpaÿunterabtastung [Jon91℄ läÿt sih eine Abtastrate in der Nähe



2.2 Kanalmodellierung 17von 2B �nden, welhe in etwa der erwarteten minimal notwendigen Ab-tastrate entspriht. Die Wahl der Abtastrate ist von der Trägerfrequenzund der Breite des überfaltungsfreien Bereihs abhängig. Somit ist dieBerehnung deutlih aufwendiger. Bei frequenzagilen Systemen wäre eineständige Abtastratenanpassung erforderlih. Daher werden im allgemei-nen Simulationen für Kommunikationssysteme im äquivalenten Tiefpaÿ-bereih durhgeführt, da dadurh das Ein-/Ausgangsverhalten ebenfallsvollständig beshrieben ist. In den weiteren Ausführungen werden daherausshlieÿlih die äquivalenten Tiefpaÿsysteme verwendet. Alle zeitlihenGröÿen liegen im allgemeinen diskretisiert im Abstand des Abtastinter-valls ∆tA < 1/2B vor.2.2 KanalmodellierungDie Beshreibung des Kanals umfaÿt neben der Modellierung der phy-sikalishen Gesetze und der meteorologishen Bedingungen auh die Be-shreibung der Antennenein�üsse. Dabei wird zunähst ein zeitinvarian-ter Kanal angenommen, bevor gegen Ende des Abshnitts auf zeitvarianteVorgänge eingegangen wird.2.2.1 Freiraumdämpfung und AntennenDas Sendesignal gelangt über eine verlustlose Antenne in den Kanal. Diesehabe eine bestimmte Rihtharakteristik, so daÿ die vorhandene Sende-leistung vorzugsweise in eine bestimmte Raumrihtung 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�ähe [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 maÿgeblih die Empfangsleistung. Daher wird der Kehrwert
LFS =

(
4πR

λ

)2

=

(
4πRf

c

)2

(2.11)auh Freiraumdämpfung genannt, wobei c die Lihtgeshwindigkeit ist.Die Freiraumdämpfung gibt das Verhältnis der empfangenen Leistung zurgesendeten Leistung zweier isotroper Antennen an. Damit ist klar, daÿdurh die groÿe Entfernung zwishen einer Bodenstation und dem Satel-liten sowie durh die Benutzung von Frequenzen im Ka-Band die Frei-raumdämpfung den gröÿten Beitrag zur Gesamtstrekendämpfung liefert.Der Gewinn der Antennen und die Sendeleistung können nah (2.10) dieFreiraumverluste teilweise kompensieren. Antennen mit Rihtharakteri-stik haben einen hohen Antennengewinn. Sie sind aufgrund der begrenztvorhandenen Sendeleistung in mobilen Bodenstationen bzw. in Satellitenangebraht. Der maximale Gewinn in der Hauptkeule einer Antenne ist
Gmax = η

(
πDf

c

)2

(2.12)mit der E�zienz η und dem Antennendurhmesser D. Für Parabolanten-nen kann η = 0, 55 gesetzt werden. Weiterhin ist in der Praxis die optimaleAusrihtung der Antennen zueinander niht gewährleistet. Dies führt zueinem zusätzlihen Verlust in Abhängigkeit vom Fehlausrihtungswinkel
α. Innerhalb des 3 dB Ö�nungswinkels Θ3dB der Hauptkeule wird dieAntennenharakteristik in dB durh eine Parabel approximiert. Dann istdie Fehlausrihtungsdämpfung [MB93℄

Lα = 12

(
α

Θ3dB

)2

, |α| ≤ Θ3dB/2 (2.13)mit
Θ3dB = ciπ

√
η

Gmax
. (2.14)



2.2 Kanalmodellierung 19Für den Ausleuhtkoe�zienten gilt ci = 70◦ (Parabolantenne), wennΘ3dBin Grad angegeben wird. Man sieht, daÿ die Vergröÿerung des Gewinnseinen verkleinerten Ö�nungswinkel bedingt, d.h. die Strekendämpfungenkönnen niht durh beliebige Vergröÿerung der Antenne kompensiert wer-den. Einerseits wird die Ausleuhtzone des Satelliten drastish verkleinert,andererseits sind beliebige Antennengröÿen niht installierbar.Die Fehlausrihtungsdämpfung führt erst am Rande der Ausleuhtzoneoder bei fehlerhafter Antennennahführung zu erheblihen Werten. An-sonsten liegen diese bei Bruhteilen eines dB und sind daher vernahläs-sigbar.2.2.2 Atmosphärishe Dämpfung und RegendämpfungVerluste durh atmosphärishe Gase gewinnen oberhalb von 10 GHz vorallem bei kleinen Elevationen an Bedeutung. Sie sind neben der Elevationund der Frequenz abhängig von der Wasserdampfdihte. Die Implemen-tation der Gleihungen nah [ITU90℄ ergibt Werte von deutlih untereinem dB.Die Dämpfung durh RegenwolkenAWolken wirkt sih 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 verursaht Regen. Zur Vorhersage derAusbreitungsbedingungen bei Niedershlag werden möglihst viele Infor-mationen über dessen räumlihe und zeitlihe Verteilung benötigt. Ab-shätzungen 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 [Rü91,DORJ93, JR93a℄ durhgeführten Experimenten. Daraus sind Vorhersage-modelle entstanden, die in Empfehlungen der ITU (International Teleom-muniation Union) eingegangen sind bzw. die diese zukünftig verfeinernwerden. Für die hier betrahtete Modellierung wurden [ITU90a, ITU90℄verwendet.Grundsätzlih geht man bei der Berehnung der Regendämpfung davonaus, daÿ sie sih als Produkt der spezi�shen Dämpfung γR und der ef-fektiven Weglänge Le durh das Regengebiet gemäÿ
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Bild 2.1: Ausbreitungsweg durh ein Regengebiet.
ARegen = γRLe (2.16)ergibt. Die e�ektive Weglänge Le erhält man nah [ITU90, (2.2.1.1)℄ aus
Le = Lsr0,01, (2.17)wobei Ls die tatsählihe Weglänge der Welle durh den Regen darstellt(Bild 2.1). Der Reduktionsfaktor

r0,01 =
1

1 + LG/L0
(2.18)errehnet sih aus der Projektion des tatsählihen Weges auf die Erd-ober�ähe

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-rüksihtigt 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 bezeih-net, über den der Satellit gerade �iegt.Für die Berehnung der spezi�shen Dämpfung gilt

γR = k(R0,01)
α. (2.23)Die Koe�zienten k und α ergeben sih 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 Zwishenwerte werden durh 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 durhshnittlihen Jahres er-wartet werden kann, beträgt für Europa nah [ITU90d, Fig.19℄ 30 bis50 mm/h. Für Deutshland kann man einen Wert von 35 mm/h anset-zen, der einem sehr starken Gewitterregen entspriht. Im Vergleih dazubeträgt die mittlere Niedershlagsmenge auf das gesamte Jahr verteilt fürKarlsruhe etwa 850 mm bzw. 850 l/m2.Mittels der oben aufgeführten Gleihungen läÿt sih die Regendämpfung,die während 0,01% der Dauer eines Jahres auftritt, ermitteln. Sie wirdmit A0,01 bezeihnet. Bei der Simulation möhte man jedoh niht nurden shlehtesten Fall betrahten, sondern auh Untersuhungen für häu-�ger auftretende Dämpfungswerte (p nahe 1) oder seltener auftretendeDämpfungswerte (p klein) durhführen. 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 Gleihung tri�t gute Vorhersagen für Prozentanteile, die gröÿer sindals 0,01. Bei kleineren Werten ist die berehnete Dämpfung zu groÿ. In[HS95℄ sind die Gründe und eine Korrekturmöglihkeit aufgeführt. Alter-nativ ist die Änderung der Regenrate aus (2.23) niht möglih, 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-tish [MG92℄. Wird eine lineare Polarisation gewählt, wirkt sih eineDrehung der Polarisationsebene durh den Kanal (Depolarisation) amEmpfänger durh eine Dämpfung aus. Dieser E�ekt wird durh Regenund Eiskristalle verursaht. Mit Hilfe des OLYMPUS Satelliten wurdenüber längere Zeiträume Messungen ausgewertet [JR93b℄. Die Depolarisa-tion wird insbesondere bei Elevationswinkeln unter 10◦ beobahtet. EinMaÿ dafür ist die Kreuzpolarisationsunterdrükung (Cross PolarizationDisrimination: XPD) XPD = 20 log(ac/ax). (2.26)Dabei sind ac die Komponente des Sendesignals in der ursprünglihen Po-larisationsrihtung und ax die Komponente in der dazu senkrehten Pola-risationsrihtung. Die Bestimmung der Kreuzpolarisationsunterdrükungin 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 jedoh auh Nahteile besitzt. Senkrehte und paral-lele Polarisation bezüglih der Einfallsebene wehseln ständig miteinanderab. Da die Re�exionskoe�zienten für diese beiden Polarisationsrihtun-gen stark untershiedlih sind, ist die re�ektierte Welle meist elliptishpolarisiert. Zudem wehselt bei verlustlosem Medium und paralleler Po-larisation der reelle Re�exionsfaktor für einen bestimmten Einfallswinkelsein Vorzeihen [MG92℄. Dieser Winkel heiÿt Brewsterwinkel und be�ndetsih ungefähr zwishen 5◦ und 30◦. Der Re�exionskoe�zient der parallelpolarisierten Welle ist dann Null. Für Einfallswinkel oberhalb des Brew-sterwinkels (insbesondere senkrehter Einfall) ändert sih die Polarisati-onsrihtung der Welle. Auh diese E�ekte führen zu einer Verringerung



2.2 Kanalmodellierung 23des Signal zu Störverhältnisses und müssen insbesondere bei Mehrweges-zenarien berüksihtigt werden.2.2.4 RaushenEine weitere wihtige Kanaleigenshaft ist das Raushen, das dem Signaladditiv überlagert wird. Es resultiert daraus, daÿ die Empfangsanten-nen neben der Nutzsignalenergie auh andere Formen elektromagnetisherEnergie aufnehmen, die sih innerhalb der Antennenempfangskeulen be-�nden. Es handelt sih dabei um kosmishe Hintergrundstrahlung (zu-sammen mit dem Erdmagnetfeld Ursahe der van Allen Strahlungsgürtel[Wes63℄), um die Bewegung geladener Teilhen in der Atmosphäre und umdie Temperaturstrahlung der Himmelskörper, die in ihrer Intensität undspektralen Energieverteilung von deren Temperatur und ihrer Beshaf-fenheit abhängen. Für die hier betrahteten Satellitenbahnen sind die inFrage kommenden Himmelskörper vor allem die Sonne und die Erde.Da die Hintergrundstrahlung mit wahsender Frequenz abnimmt, über-wiegen im 20/30 GHz Bereih die anderen Raushquellen. Diese werdenüber ihre Strahlungstemperatur [BW95℄ harakterisiert. Sie entsprihtder Temperatur eines shwarzen Körpers, der die gleihe Gesamtstrah-lungsleistung wie der betrahtete Körper besitzt.Die von der Antenne aufgenommene Strahlungsleistung führt ebenfalls zueiner bestimmten Strahlungstemperatur TA der Antenne. Diese berehnetsih 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 Rih-tung (Θ,Φ) liegenden Körpers und der normierten Antennenharakteri-stik G(Θ,Φ), so daÿ 1
4π

∫∫

4π G(Θ,Φ)dΩ = 1 gilt. Das Integral erstrektsih über den gesamten Raumwinkel Ω einer normierten Kugelober�ähe.Für die Empfangsantenne am Satelliten läÿt sih das Integral in zweiTeile zerlegen. Im ersten Teil erstrekt es sih nur über den die Erdeenthaltenden Raumwinkel ΩE , im zweiten Teil über den gesamten restli-hen Raumwinkel ΩR = 4π − ΩE . Betrahtet man den ersten Teil dieserGleihung, so ist klar, daÿ die dominierende Raushquelle die Erde ist.Nimmt man vereinfahend eine konstante Strahlungstemperatur Tb überder Ober�ähe der Erde und eine konstante Antennenharakteristik Güber der Hauptkeule an, vereinfaht sih (2.27) zu einem Produkt. Be-
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Bild 2.2: Raushtemperatur TA für vershiedene Abstände r.



2.2 Kanalmodellierung 25trahtet man nun in vershiedenen Abständen zur Erde Satellitenanten-nen mit gleihem Ö�nungswinkel der Hauptkeule (Bild 2.2), so stellt manfest, daÿ die Raushtemperatur solange gleih bleibt (TA1 = TA2), bisdie Erdhalbkugel vollständig von der Hauptkeule erfaÿt wird. Bei gröÿe-ren Abständen trägt nur noh ein Teil des Integrals über der Hauptkeulezur Berehnung der Strahlungstemperatur bei (Strahlungstemperatur desfreien Raums ≪ Tb), so daÿ die Strahlungstemperatur TA3 und damitauh die empfangene Strahlungsleistung geringer wird.Da sih die Betrahtungen ausshlieÿlih auf Kommunikationssatelliten,meist mit Spot Beams, beziehen, liegen nur Teile der Erdober�ähe in-nerhalb der Hauptkeule (maximaler Abstand r2). Dies gilt für alle Or-bits (angepaÿte Hauptkeule). Somit ist die Raushtemperatur unabhängigvom gewählten Orbit.Mit Hilfe der parabolishen CharakteristikG(Θ,Φ) aus (2.13) und Annah-men über die Verteilung der Strahlungstemperatur der Erdober�ähe kanndas Integral in (2.27) genauer berehnet werden. Dies wurde in [NS85℄ fürgeostationäre Satelliten, die die gesamte Erdhalbkugel abdeken, durh-geführt. Dabei wurde eine Mishung aus Landmassen und Ozeanen mitihren untershiedlihen Temperaturen berüksihtigt (Bild 2.3). Für Mit-teleuropa gilt in etwa die Kurve 30◦E (Karlsruhe: 8,4◦E, 49◦N). Ist diesesVerhältnis zugunsten der Landmassen vershoben, ist die Raushtempe-ratur im shlehtesten Fall bis max. 290 K zu erhöhen. Die tatsählihwirkende Raushtemperatur ergibt sih durh 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 tatsählih wirkende Strahlungstemperatur er-gibt sih durh Multiplikation mit 1− η, so daÿ der zweite Summand imallgemeinen vernahlässigbar ist.Betrahtet man nun (2.27) für die Empfangsantenne am Boden, ist die Be-wegung geladener Teilhen in der Atmosphäre als Raushquelle vorherr-shend, d.h. die Raushtemperatur des Himmels bestimmt maÿgeblih dieAntennenraushtemperatur. Vereinfahend bleiben die Nebenzipfelkeu-len unberüksihtigt, so daÿ keine Raushkomponenten aus der direktenUmgebung der Antenne aufgenommen werden. Bei widrigen Umgebungs-bedingungen muÿ die Raushtemperatur erhöht werden. Die Sonne alsRaushquelle wird niht ausführlih betrahtet, da die hohe Strahlungs-temperatur von bis zu 1011 K [FS84℄ jede Funkübertragung unmöglihmaht und somit für die Simulation uninteressant ist. Damit entspriht
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Bild 2.3: Gewihtete 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 Wasserdampfdihte; gestri-helte Linie: erhöhte Ober�ähentemperatur, beide bei30 ◦E [NS85℄.die Raushtemperatur der Antenne der Strahlungstemperatur TSKY desHimmels (Bild 2.4) bei näherungsweise konstanter Antennenharakteristik
G über der Hauptkeule.Bei Regen erhöht sih die Raushtemperatur 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℄.drastish, so daÿ dieser E�ekt zusätzlih neben der angestiegenen Regen-dämpfung ARegen (2.16) die Güte der Verbindung beein�uÿt [HS95℄.Im Falle parabolisher Antennen ist der notwendige Feeder bei Sende- undEmpfangsantenne mit einer Dämpfung um 0,5 dB und einer Raushtem-peratur von 35 K zu berüksihtigen.2.2.5 SzintillationenBisher wurde davon ausgegangen, daÿ der Satellitenkanal über längereZeiträume zeitinvariant ist. In Wirklihkeit ändert sih der Kanal lau-fend, so daÿ die einzelnen zeitvarianten E�ekte hinsihtlih ihrer simula-tiven Relevanz geprüft werden müssen. Das erste Phänomen sind Szin-tillationen, d.h. shnelle Variationen der Dämpfung. Der Begri� shnellbedeutet hier Änderungsraten von etwa maximal 100 mHz, wie in Bild 2.5zu sehen ist. Bei Änderungsraten kleiner als 10 mHz lassen sih die lang-sam veränderlihen Ereignisse shönes Wetter und Regen klar voneinan-der trennen. Somit überwiegen die Szintillationen erst bei höheren Än-derungsraten. Der Grunde für Szintillationen sind Dihteshwankungenin der Atmosphäre, die zu einer Änderung des Brehungsindexes führen.Die Überlagerung der direkten Welle mit den untershiedlih gestreuten



28 2 SimulationsmodellAnteilen führt zu konstruktiver und destruktiver Interferenz und somitzu den Dämpfungsänderungen. Nah [MV82℄ lassen sih shwahe Szin-tillationen durh eine Lognormalintensitätsverteilung beshreiben. DieserProzeÿ ist über mehrere Minuten hinweg stationär.

Bild 2.5: Leistungsdihtespektrum† 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-sheint die Simulation dieser E�ekte niht notwendig. Insbesondere beiSymboldauern, die deutlih unter 1 ms liegen, bewegen sih die Simulati-onszeiten im Bereih der Szintillationsdauern, so daÿ diese E�ekte wäh-rend der Simulation gar niht zum Tragen kommen. Vielmehr muÿ dieserE�ekt bei der Gesamtsystemauslegung berüksihtigt werden, da die fol-genden Ein�üsse ([PBD94℄) auftreten:- Reduzierung des Ausregelbereihs bei Fadingeinbrühen,
† Das Leistungsdihtespektrum basiert auf Pegelwerten. Damit ist die Einheit derVarianz dieses Zufallsprozesses dB2. Aufgrund von σ2=

∫
∞

−∞

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



2.2 Kanalmodellierung 29- Reduzierung der E�ektivität der Antennennahführung,- Beein�ussung der Leistungsregelung auf dem Uplink.2.2.6 MehrwegeausbreitungAuh bei der Nahrihtenübertragung über Satelliten kann man niht injedem Fall mit einer direkten Sihtverbindung rehnen. Insbesondere beimobilen Systemen mit Antennensystemen geringer Direktivität muÿ mitzusätzlihen Mehrwegekomponenten gerehnet werden, die je nah Ge-lände untershiedlih ausgeprägt sind. In bewaldeten Gebieten tritt durhdas Blätterdah di�user Empfang auf, d.h. die direkte Komponente wirdgestreut. Andererseits kann in städtishem Gebiet durh Abshattung diedirekte Komponente fehlen. Hier muÿ der Empfänger mit einer groÿenAnzahl an Mehrwegekomponenten zurehtkommen. Die simulative Be-handlung und natürlih auh die meÿtehnishe Ershlieÿung sind erstdurh die theoretishe Beshreibung zeitvarianter linearer Kanäle [Bel63℄möglih.Ausgehend von (2.6) erhält man durh Fouriertransformation der zeitvari-anten Impulsantwort h(t, ξ) bezüglih t die dopplervariante Impulsantwort
U(ξ, ν) =

∞∫

−∞

h(t, ξ) e−j2πνt dt (2.29)mit der Dopplerfrequenzvershiebung ν. Erfolgt die Transformation von
h(t, ξ) bezüglih 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 Berehnung der Autokorrelationsfunktionen dieser drei mittelwert-freien stohastishen Prozesse führt für die dopplervariante Impulsantwortbezüglih einer Verzögerung η und einer Dopplerfrequenzvershiebung 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 jedoh ohne vereinfahende Annahmenkaum weiterverwendbar. Daher konzentriert man sih auf die statistishenlinearen Systeme, deren Korrelationsfunktionen invariant gegenüber Zeit-translationen sind. Ist der Erwartungswert des Prozesses h(t, ξ) konstantund hängt dessen Autokorrelationsfunktion nur noh von einer Zeitdif-ferenz ab, heiÿt das System shwah stationär oder english Wide SenseStationary (WSS). Aus (2.32) folgt

ϕhh(t, s; ξ, η) = ϕhh(τ ; ξ, η) (2.34)und aus (2.31) ergibt sih
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) fürvershiedene Dopplervershiebungen unkorreliert ist.



2.2 Kanalmodellierung 31Unabhängig von der Stationarität bezüglih der Zeit läÿt sih die Statio-narität bezüglih 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 sih

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-shiedene Zeitverzögerungen, d.h. die den untershiedlihen Ausbreitungs-wegen zugrundeliegenden Signale sind ebenfalls unkorreliert. Daraus re-sultiert auh die Bezeihnung von Bello [Bel63℄ als unkorreliert streuendoder english Unorrelated Sattered (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)

† pragmatishe Vorgehensweise nah [Bel63℄
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S(ξ, ν)

ν• τ◦ ϕhh(τ, ξ). (2.41)Die Funktion S(ξ, ν) heiÿt Satterfunktion und beshreibt die Übertra-gungseigenshaften des Systems eindeutig in der Zeitverzögerung-Dopp-lervershiebungsebene für WSSUS (Wide Sense Stationary UnorrelatedSattered) Kanäle.Mit (2.40) und (2.31) folgt
S(ξ, ν) =

1

2
E
{
|U(ξ, ν)|2

}
. (2.42)Nah [PKL95℄ läÿt sih die Zeitvershiebung ξ für bestimmte Zeitverzö-gerungsintervalle I (nahe Ehos) von der Dopplerfrequenzvershiebung νseparieren. Dann sind die beiden Gröÿen statistish 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 sih die Satterfunktion S(ξ, ν) aus zwei unabhängigen Mes-sungen zusammensetzen. Es handelt sih um das Verzögerungsleistungs-dihtespektrum S(ξ), eine Messung der Leistung aller eintre�enden Ehosüber der Verzögerung ξ, sowie um die Messung des Dopplerspektrums

Sξ(ν) für Pfade mit gleiher Verzögerungszeit ξ. Mit (2.41) ergibt sihsomit auh
ϕhh(τ, ξ) = S(ξ) · F−1{Sξ(ν)}, (2.44)



2.2 Kanalmodellierung 33d.h. auh die Autokorrelationsfunktion der zeitvarianten Impulsantwortist faktorisierbar.Da das zu übertragende Nahrihtensignal bandbegrenzt ist (2.2) unddamit auh das äquivalente Tiefpaÿsignal v(t), kann nah [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)Durh Umformung mit Hilfe des Faltungssatzes der Fouriertransformationergibt sih für das unverraushte 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 sih direkt eine Realisierungsstruktur für die Simu-lation auf. Der Mehrwegekanal kann durh eine FIR (Finite ImpulseResponse) Filter Struktur [Lü80℄ mit zeitveränderlihen Koe�zienten
h′
l(t) = h′(t, l/B) und festen äquidistanten Verzögerungen im Abstand

l/B dargestellt werden [JBS94℄. Wegen (2.48) werden theoretish unend-lih viele Koe�zienten h′
l(t) benötigt, auh wenn die Kanalimpulsantworteine endlihe Dauer besitzt. Zudem ist jeder dieser Koe�zienten durh diegesamte zeitvariante Impulsantwort h(t, ξ) bestimmt. Der Faktor si(πl)im Faltungsintegral gewihtet h(t, ξ) in der Nähe der Verzögerungszeit l/Bsehr stark, so daÿ h′

l(t) näherungsweise dem Mittelwert der Impulsantwortin einem Bereih um diese Verzögerungszeit l/B entspriht.Das Intervall, für das h(0, ξ) bzw. ϕhh(0, ξ) deutlih vershieden 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 erforderlih. L wird auf dennähsten ganzzahligen Wert aufgerundet.Mit Hilfe der Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion ϕHH(Ω , τ) ergibt sihdie Kohärenzbandbreite

Bc = inf{Ω ≥ 0

∣
∣
∣
∣
∣

∣
∣
∣
∣

ϕHH(Ω , 0)

ϕHH(0, 0)

∣
∣
∣
∣
= c, c ∈ [0, 1]

}

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

Ω• ξ◦ ϕhh(τ, ξ), (2.50)gibt es über die Unshärferelation [Ah85℄ der Nahrihtentehnik einenZusammenhang zwishen Mehrwegespreizung (Signaldauer) und Kohä-renzbandbreite, so daÿ näherungsweise
Tm ≈ 1

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

∣
∣
∣
∣
∣

∣
∣
∣
∣

ϕHH(0, τ)

ϕHH(0, 0)

∣
∣
∣
∣
= c, c ∈ [0, 1]

}

(2.52)bezüglih eines beliebigen Niveaus c de�niert. Ist die Dauer eines Signalskürzer als Tc, verhält sih der Kanal gegenüber allen Zeitabshnitten desSignals gleih. Wenn das Signal allerdings länger andauert, ist der Kanalzeitvariant. Eng damit verbunden ist der Begri� der Dopplerspreizung
BD. Darunter versteht man den Frequenzbereih, 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 sih näherungsweise über die Unshärferelation

BD ≈ 1

Tc
. (2.54)Für die Simulation ist das Korrelationsverhalten zwishen den vershie-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 Eigenshaften 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 niht vershwindet, d.h. dieKoe�zienten h′

l(t) sind entgegen den WSSUS Kanaleigenshaften 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 shnell oszillieren und abklingen. Gleihzeitig ist auh
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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 Kronekersymbol δkl. Bild 2.6 bestätigt dieses Verhalten, falls in(2.56), bei gleihzeitiger Verwendung von (2.44), für S(ξ) ein exponentiellabklingendes Verhalten gemäÿ
S(ξ) = c · e−ξ/∆t (2.58)eingesetzt und das Integral numerish ausgewertet wird. Die Konstante cdient zur Normierung, ∆t bestimmt indirekt die Kohärenzbandbreite Bc.

ϕhh(τ) wird der Einfahheit 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 auh in [Par92℄ erwähnt werden, ist eineSimulation mit unkorrelierten Koe�zienten möglih. Die entstehendenFehler bleiben klein.Die Verhältnisse ändern sih grundlegend, wenn ein niht stationärer Ka-nal zugrunde gelegt wird. Dieser entsteht z.B. bei der Bewegung einesMobilfunkteilnehmers in urbanem Gelände. Beim Vorbeifahren an einemHaus treten Abshattungse�ekte auf, die einen groÿen Teil der Ausbrei-tungspfade gleihzeitig betre�en. Damit sind verständliherweise die ver-shiedenen Ausbreitungspfade und somit auh die Koe�zienten in derSimulation korreliert. In den meisten Fällen genügt es jedoh, innerhalbeines Zeitausshnittes zu simulieren, in dem der Kanal stationär ist. Füreine spezielle Situation (z.B. worst ase) kann dadurh die Leistungsfä-higkeit eines Systems bestimmt und eventuell angepaÿt werden.
⊗ ⊗ ⊗

⊗ ⊗ ⊗

⊕ ⊕

⊕ ⊕

⊕Bild 2.7: Mehrwegekanalmodell.Generell gilt, daÿ shnelle Shwundersheinungen durh unkorrelierte Ko-e�zienten näherungsweise nahgebildet werden können, langsame jedohniht [Par92℄.Bild 2.7 zeigt die resultierende Struktur eines bandbegrenzten WSSUSMehrwegekanals. Alle Raushquellen sind weiÿ und statistish unabhän-gig voneinander. Da die Satterfunktion S(l/B, ν) das Leistungsdihte-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. durh Filterung mit dem Dopplerspektrum erhält man den Zufallspro-zeÿ h′
l(t) mit den erforderlihen Korrelationseigenshaften.Allerdings ist der Zufallsprozeÿ h′

l(t) gegenüber dem Nutzsignal um Grö-ÿenordnungen shmalbandiger, so daÿ zusätzlihe Interpolationen undsteil�ankige Filter erforderlih werden. Je nah Anzahl der Abgri�e steigtder simulative Aufwand enorm an, der jedoh durh ein deterministishesVerfahren nah [PKL95℄ oder einem Monte-Carlo Verfahren nah [Hoe92℄reduzierbar ist. Im ersten Fall werden die Koe�zienten h′
l(t) durh dieApproximation eines farbigen gauÿshen Raushens, das durh die Über-lagerung vieler Shwingungen mit geeignet gewählten Amplituden, Fre-quenzen und Phasen entsteht, erzeugt. Im zweiten Fall wird der WSSUSKanal durh die Summation endlih vieler Dopplerfrequenzen und Ver-zögerungen realisiert, die gleihzeitig den Zufallsvariablen entsprehen.Diese werden vor der Simulation �ausgewürfelt� und während der Simu-lation konstant gehalten. Dadurh wird eine bestimmte Musterfunktiondes Prozesses realisiert. Durh beide Verfahren wird die aufwendige Er-zeugung von Zufallszahlen während der Simulation vermieden.2.3 Statistishe Kanalbeshreibung undDopplerspektrumIm vorhergehenden Abshnitt wurde die grundlegende Struktur des Ka-nalmodells hergeleitet. Das Aussehen des Zufallsprozesses h(t, ξ) bezie-hungsweise S(ξ, ν) wurde bisher noh niht diskutiert. Die Form des Fre-quenzgangs und der Grund für die weiÿen Anregungsprozesse sollen jetztnäher bestimmt werden.Generell shwankt die Empfangsleistung über der Zeit. Dieses Phänomenwird als Shwund (Fading) bezeihnet. Dabei sind übliherweise shnelleShwankungen (Fast Fading) langsameren Shwankungen (Slow Fading)überlagert.Das shnelle Fading resultiert zumeist aus der Interferenz mehrerer aufvershiedenen Wegen zum Empfangsort gelangenden Mehrwegesignalen,deren Laufzeiten und Phasen zeitvariant sind, z.B. durh bewegte Streu-objekte. Eine zusätzlihe Zeitvarianz ergibt sih aus der Bewegung desEmpfängers durh das vorhandene Interferenzfeld. Für den betrahteten20/30 GHz Frequenzbereih liegen allerdings die Feldstärkemaxima und-minima im Abstand von wenigen Zentimetern. Da auh die Antennen-wirk�ähe in dieser Gröÿenordnung liegt, treten Mittelungse�ekte überdem Interferenzmuster auf, die die Feldstärkeänderungen vermindern.



2.3 Statistishe Kanalbeshreibung und Dopplerspektrum 39Der langsame Shwund ergibt sih aus der allmählihen aber stetigen Än-derung der Umgebungsbedingungen wie z.B. durh das Vorüberziehen vonWolken oder Niedershlagsgebieten. Durh die Mobilität des Empfängersergibt sih eine zusätzlihe langsame Fluktuation der Empfangsleistungdurh den Übergang zwishen vershiedenen Raumbereihen (Stadt, Vor-ort, freies Land) mit untershiedlihen Ausbreitungssituationen. Dies be-deutet, z.B. beim Übergang in den Abshattungsbereih eines Hinder-nisses, den Wegfall der direkten Welle und eventuell ein Anwahsen derAnzahl der Mehrwegekomponenten. Da die Wegstreken, auf denen sihsolhe Änderungen bemerkbar mahen, deutlih gröÿer sind als der Ab-stand der Maxima und Minima im Interferenzmuster, ergeben sih deut-lih langsamere zeitlihe Fluktuationen.Mit Hilfe diverser Meÿkampagnen [LCD+91, BEP95a, CJLV95, CV94,BEP95b, JL95℄ wurden die vershiedenen Fadingphänomene in statisti-she Modelle umgesetzt. In [LS91, Cas92, DRFP94, DGGL96℄ wurdendiese Modelle zur Simulation von SATCOM Streken verwendet. Fol-gende zusammenfassenden Aussagen können daraus entnommen werden:1. Liegt eine Sihtverbindung zwishen Sender und Empfänger vor, zeigtder Pfad ein ausgeprägtes Rieverhalten [Pro95℄.2. Kommt der Verbindungsweg nur durh Re�exionen und Streuungenzustande, kann für den Prozeÿ eine Rayleighverteilung [Feh95℄ ange-nommen werden.3. Abshattungse�ekte durh Vegetation lassen sih gut durh eine Lo-gnormalverteilung beshreiben [Loo85, VD92℄.Prozesse mit Rayleigh- oder Rieverteilung dienen zur Beshreibung desshnellen Fadings, die Lognormalverteilung beshreibt das überlagertelangsame Fading.2.3.1 RayleighverteilungSetzt sih das Empfangssignal ausshlieÿlih aus einer groÿen Zahl an ge-streuten, statistish unabhängigen Komponenten zusammen, ist dieses Si-gnal rayleighverteilt. Die Vorstellung geht von der Superposition der elek-trishen Feldkomponenten mit untershiedlihen Amplituden und Phasenaus. Zur einfaheren Darstellung verwendet man die komplexe Shreib-weise. Ist die Anzahl sih überlagernder Komponenten genügend groÿ,ergibt sih für Real- und Imaginärteil aufgrund des zentralen Grenzwert-satzes eine zweidimensionale Gauÿverteilung, deren Komponenten stati-stish unabhängig voneinander sind. Daher darf eine Leistungsadditionzur Bestimmung der Gesamtleistung durhgeführt werden.



40 2 SimulationsmodellDie Rayleighverteilung entsteht durh die Addition zweier quadrierter,statistish 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 entspriht, ergibt sih die Dihte
pY (y) =

1

2σ2
e−y/2σ2

, y ≥ 0. (2.60)Die entsprehende Amplitudenverteilung erhält man durh Variablensub-stitution R =
√
Y und es ergibt sih mit

pR(r) =
r

σ2
e−r2/2σ2

, r ≥ 0 (2.61)die Dihte der Rayleighverteilung. Sie ist durh die Leistung aller Mehr-wegekomponenten σ2 eindeutig festgelegt. Die Phase (Empfangswinkel)des empfangenen Signals ist im Intervall [−π, π) gleihverteilt.2.3.2 RieverteilungEine Rieverteilung ergibt sih stets, wenn einem starken, determiniertenSignal eine sehr groÿe Anzahl statistish unabhängiger Signale überlagertwird. Bezogen auf den Funkausbreitungsweg wird eine starke direkte Teil-welle von einer groÿen Zahl statistish unabhängiger Mehrwegesignale, diedurh Streuung, Re�exion und Beugung entstehen, überlagert. Im Unter-shied zum Rayleighfall gibt es eine Feldkomponente mit deutlih gröÿererAmplitude als die anderen. Ansonsten wird genauso mit komplexen Grö-ÿen gerehnet.Die rieverteilte Zufallsvariable Y entsteht durh die Addition zweier qua-drierter, statistish unabhängiger und N(µ1, σ
2) bzw. N(µ2, σ

2) verteilterZufallsvariablen. Daraus entsteht eine nihtzentrale χ2-Verteilung mitzwei Freiheitsgraden. Für die Empfangsleistung Y ergibt sih die Dihte
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 sih aus s2 =
µ2
1 + µ2

2, die Leistung der gestreuten Komponenten ist σ2. Durh Varia-blensubstitution R =
√
Y erhält man die Dihte
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pR(r) =

r

σ2
e−(r2+s2)/2σ2 I0 (r s

σ2

)

, r ≥ 0 (2.63)für die rieverteilte Empfangsamplitude. Das Leistungsverhältnis von di-rekten zu gestreuten Komponenten s2/σ2 wird Riefaktor genannt. Istder Riefaktor Null, geht die Rieverteilung in eine Rayleighverteilungüber. Die Phase α ist niht mehr gleihverteilt, 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 = artanµ2

µ1
der Einfallswinkel der starken direkten Teilwelle.Mit zunehmendem Riefaktor 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 lediglih Meÿ-werte betrahtet, die auf einem Kreis um den Sender liegen, ergibt sihebenfalls eine Lognormalverteilung allerdings mit einer deutlih geringerenStandardabweihung σ, da eine Variation allein aufgrund der Entfernungentfällt und somit der Pegel bei Fehlen aller Hindernisse überall gleihsein müÿte. Damit zusammenhängend wurde auh festgestellt, daÿ dieShwunddauer ebenfalls lognormalverteilt ist [MVB93℄.Eine Zufallsvariable R ist logarithmish normalverteilt, wenn diese auseiner normalverteilten Zufallsvariablen Y durh 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 Empfangspegelshwankungenwiedergibt, für die Simulation aber Grob- und Feinstruktur wihtig sind,tritt sie meist in Kombination mit einer Rie- oder Rayleighverteilungauf. Die langsamen Shwankungen der Lognormalverteilung werden mit



42 2 Simulationsmodellden shnellen Shwankungen der anderen Verteilungen multipliziert. Dieswurde auh durh Messungen bestätigt [Loo85℄.2.3.4 Nakagami-m VerteilungEine eher empirishe Vorgehensweise [BD91℄ zur Beshreibung der vor-her genannten Verteilungen durh eine einzige ist die Verwendung derNakagami-m Verteilung [Nak60℄. Bei genauerer Betrahtung erkennt man,daÿ die Nakagami-m Verteilung aus der verallgemeinerten zentralen χ2-Verteilung hervorgeht. Diese Zufallsvariablen sind nah [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}. Durh 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 Rieverteilung kann approximiert werden, wobei mit stei-gendem Riefaktor Ω = 2 erreiht wird. Für m → ∞ und Ω = 2 er-hält man den AWGN (Additive White Gaussian Noise) Kanal. Ebensolassen sih 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 Rieverteilung lognormalver-teilt, handelt es sih um den mit Lognormal gekennzeihneten Bereih.Sind dagegen die streuenden Komponente lognormalverteilt, erhält manLognormal-Rayleigh oder Lognormal-Rie.Ferner lassen sih relativ einfah aus geometrishen Betrahtungen dergemessenen kumulativen Shwundwahrsheinlihkeiten (z.B. Steigung derKurven, Abszissenabshnitt für bestimmte Werte) die Parameter m und

Ω näherungsweise bestimmen. Diese Werte dienen als Startvektor bei dernumerishen Parameterextraktion, so daÿ das Verfahren shneller konver-giert. Zudem können für die Bitfehlerraten (DPSK2, FSK2) geshlosseneLösungen gefunden werden.
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44 2 SimulationsmodellLeistungsdihtespektrum angegeben. Da die Zufallsvariable des Prozessesgleihermaÿen der Verteilung gehorhen muÿ, als auh die entsprehendeKorrelationseigenshaft besitzen soll, ist zunähst zu überlegen, ob die in(2.59) angegebene Gleihung diese Forderungen bei der Realisierung er-füllen kann. Danah wird die Filterfunktion, die dem Dopplerspektrum
Sl(ν) entspriht, genauer bestimmt.Zur Erzeugung von Rayleigh- und Rieverteilung werden zwei statistishunabhängige normalverteilte Prozesse benötigt. Der eine Prozeÿ reprä-sentiert den Realteil, der andere den Imaginärteil. Diese seien mit X und
Y gekennzeihnet. 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 Leistungsdihtespektrum 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 gewünshte Korrelati-onseigenshaft für diese beiden Verteilungen simulativ implementierbar.

Bild 2.9: Logarithmish normaler Zufallsprozeÿ.Für Prozesse mit Lognormalverteilung gestaltet sih dies deutlih shwie-riger. Ein normaler Prozeÿ stimuliert ein System mit einer exponentiellenÜbertragungsfunktion. Die Modellierung des Leistungsdihtespektrumserfolgt als Filter zwishen diesen beiden Blöken (Bild 2.9). Nah [Ald82℄führt des Vertaushen der Exponentialfunktion mit dem Filter zu einerunbekannten Wahrsheinlihkeitsdihte am Ausgang bei exakter Realisie-rung des Leistungsdihtespektrums. Bei der hier gewählten Reihenfolge



2.3 Statistishe Kanalbeshreibung und Dopplerspektrum 45hat der Prozeÿ niht exakt die geforderten Korrelationseigenshaften. Ge-nau dieselben Probleme entstehen beim Versuh die Nakagami-m Vertei-lung zu simulieren.Das die Autokorrelationseigenshaften bestimmende Leistungsdihtespek-trum beziehungsweise Dopplerspektrum läÿt sih nah [JJ74℄ theoretishberehnen. Jakes hat dazu einen Empfänger angenommen, der sih mitkonstanter Geshwindigkeit vM bewegt. Eine omnidirektionale Antenneführt das Funksignal dem Empfänger zu. In der Umgebung be�nden sihso viele Streuzentren, daÿ das Nutzsignal gleihmäÿig aus allen Winkel-rihtungen αM auf die Antenne fällt. Das empfangene Signal aus derWinkelrihtung αM sei in komplexer Shreibweise
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 Dopplervershiebung fm. Die empfangene Frequenzist

f(αM) = f0 + fm cosαM . (2.72)Da das Nutzsignal gleihmäÿig aus allen Rihtungen einfallen soll, ist dieZufallsvariable αM über dem Winkelbereih [−π, π) gleihverteilt. DieWahrsheinlihkeitsdihte für die Empfangsfrequenz ergibt sih nah kur-zer Rehnung (Abshnitt 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 sih das Dopplerleistungsdihtespektrum
Φzz

(
f(αM)

)
=

A2

2π

√

f2
m −

(
f(αM)− f0

)2
;
∣
∣f(αM)− f0

∣
∣ < fm. (2.75)Eine alternative Berehnungsmethode mit Hilfe der Besselfunktion �ndetman in Abshnitt 5.2.In (2.75) handelt es sih um das häu�g für die Kanalmodellierung ver-wendete [R2196℄ Clarke- oder Jakesspektrum, welhes unter folgendenAnnahmen entsteht:- der Elevationswinkel der einfallenden Strahlen ist 0◦,- der azimutale Einfallswinkel αM ist eine gleihverteilte Zufallsvariable,- Antennengewinn und Rihtharakteristik bleiben unberüksihtigt.Den zugehörigen Verlauf von (2.75) zeigt Bild 2.10. Soll die Antennen-rihtharakteristik G(αM ) für die Berehnung des Dopplerleistungsdihte-spektrums in Betraht gezogen werden, gilt

ΦG
zz

(
f(αM)

)
= G(αM )Φzz

(
f(αM)

)
. (2.76)Wird eine Rihtantenne verwendet, die einfallende Wellen nur im Win-kelbereih α1 und α2 zuläÿt, reduziert sih das von Null vershiedeneDopplerspektrum z.B. auf den shra�erten Bereih [Gan72℄.Beim Satellitenmobilfunk muÿ die Berehnung 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 durh den Elevationswinkel ε undden Winkel α zwishen dem Geshwindigkeitsvektor ~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�ähe gegeben. Die Bodenstation bewegt sihmit der Geshwindigkeit ~vM . Sie empfängt meist einen direkten Strahlmit der Elevation εM = ε, dessen Projektion in die tangentiale Ebene derErdober�ähe mit dem dortigen Geshwindigkeitsvektor ~vM den Winkel
αM einshlieÿt. Zudem werden re�ektierte Strahlen von untershiedlihenStreuzentren empfangen, deren Einfallsrihtungen durh das Winkelpaar
(α′

M
, ε′

M
) gegeben sind. Unabhängig von der Einfallsrihtung liegen diemeisten Streuzentren nahe am Empfänger. Messungen im 1,8 GHz Be-reih [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 niht bekannt. Es istaber davon auszugehen, daÿ durh die stärkeren Dämpfungse�ekte undgeringeren Beugungsersheinungen bei höheren Frequenzen die maxima-len Verzögerungszeiten kleiner werden. Dadurh ist gewährleistet, daÿalle Strahlen, die den Empfänger erreihen, nahezu parallel die Satelli-tenantenne verlassen haben. Für (2.72) läÿt sih folgende modi�zierteGleihung 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 durh die Bewegung des Satelliten ma-ximal verursahte Dopplervershiebung. Da dieser letzte Summand deter-ministish ist und der Empfangsfrequenz f(αM , εM) nur einen Frequenzo�-set aufprägt, wird dieser zur Vereinfahung der Berehnung des Doppler-leistungsdihtespektrums zu Null gesetzt. Im Abshnitt 2.4 wird die durhden Satelliten verursahte Dopplervershiebung genauer betrahtet.Der erste Summand ist eine Zufallsgröÿe mit den Zufallsvariablen αM(Azimut) und εM (Elevation). Der Einfahheit halber sei εM von αMstatistish unabhängig, so daÿ die Verbunddihte in zwei Faktoren aufge-teilt werden kann. Die Zufallsvariable αM sei wie im zweidimensionalenFall im Intervall [−π, π) gleihverteilt. Da der Satellit immer unter einembestimmten Elevationswinkel gesehen wird, muÿ für die zweite Zufalls-variable von einer Vorzugsrihtung ε0 ausgegangen werden. Diese sei ineinem Empfangswinkelbereih ∆ε gleihverteilt gemäÿ
p(εM) =

1

∆ε
ret[εM − ε0

∆ε

]

. (2.78)



2.3 Statistishe Kanalbeshreibung und Dopplerspektrum 49Nah kurzer Rehnung (Abshnitt 5.3) erhält man die Wahrsheinlih-keitsdihte der Empfangsfrequenz
p
(
f(αM , εM)

)
=

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

ret [ f−f0
2fm cosw

]

π∆ε

√

(fm cosw)2 −
(
f(αM , ε0)− f0

)2
dw
(2.79)und analog zu (2.75) das Leistungsdihtespektrum

Φzz

(
f(αM , εM)

)
=

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

A2 · ret [ 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 vershiedene Emp-fangswinkelbereihe ∆ε; f0 = 0.
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Bild 2.13: Dopplerspektren für vershiedene (ε0,∆ε).Dieses Integral kann nur numerish ausgewertet werden. Die Ergebnissezeigt Bild 2.12 für ε0 = 45◦ und vershiedene Empfangswinkelbereihe.Deutlih erkennt man bei kleinem ∆ε den Jakesverlauf aus Bild 2.10. Al-lerdings tritt die Polstelle bei den maximal möglihen Dopplerfrequenzen
±fm cos εM niht mehr auf. Vielmehr vershiebt sih der Maximalwert mitwahsendem ∆ε zusehends zur Trägerfrequenz f0 hin. Gleihzeitig nimmtdie Pegelshwankung der Leistungsdihte über der Dopplerfrequenz ab.Im ziemlih unrealistishen Grenzfall einer über den gesamten Winkel-bereih gleihverteilten Elevation (∆ε = 90◦) hat das Dopplerspektrumbei der Trägerfrequenz f0 eine Polstelle, so daÿ die Zufallsvariable z(t)hohgradig korreliert wäre.Zum Vergleih zeigt Bild 2.13 Dopplerspektren bei kleinem Elevations-winkel wie sie in rein terrestrishen Systemen beobahtet werden. Auhhier bemerkt man das Fehlen der Polstellen und die Reduzierung der Pe-gelshwankung. Ähnlihes wurde shon von [Aul79℄ mit einer etwas ab-gewandelten Dihte p(εM) verö�entliht. Die Modi�kation zu einer reali-tätsnäheren stetigen Dihtefunktion vergleiht [Par92℄. Der grundlegendeVerlauf ohne Polstellen bleibt aber im wesentlihen 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-lih näher, da das Empfangssignal normalerweise niht nur aus einer Ele-vationsrihtung einfällt. Die geringer werdenden Pegeluntershiede überdem Dopplerspektrumsverlauf lassen die Überlegung aufkommen, appro-ximativ ein einfahes Tiefpaÿ�lter (Realisation im äquivalenten Tiefpaÿ-bereih) zu verwenden. Diese Überlegungen werden durh [Ku82℄ unter-mauert, der bei der Verwendung vereinfahter 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 Ahtgelassen. Dieser bestimmt die absolute Lage des Dopplerspektrums in Ab-hängigkeit von der Trägerfrequenz f0 und der Geshwindigkeit v des Sa-telliten. Für niht geostationäre Satelliten nimmt dieser erheblihe Wertean. Im folgenden wird dessen Gröÿe für vershiedene Orbits näher be-trahtet.In Abshnitt 1.1 wurden die vershiedenen Orbittypen und ihre Bahn-kurven erläutert. Normalerweise bewegen sih die zugehörigen Satellitenrelativ zu einem Beobahter auf der Erde. Eine Ausnahme bilden geosta-tionäre Satelliten, die über dem Beobahter stillzustehen sheinen. DurhInhomogenitäten im Gravitationsfeld der Erde bewegen sih allerdingsauh diese Satelliten aus ihrem Orbit heraus. Raketenmotoren sorgenimmer wieder für die Rükführung in den eigentlihen Orbit. Die durhDrift und Rükführung entstehenden Dopplervershiebungen sind sehr ge-ring. Im weiteren interessieren hier die Dopplervershiebungen, die durheine Relativgeshwindigkeit zwishen Signalquelle und Signalsenke unterEinhaltung des idealen Orbits (keine Störe�ekte) entstehen. Die Boden-station be�nde sih an einem festen Punkt auf der Erdober�ähe. Diewirksame Dopplervershiebung ergibt sih 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 zwishen Satellit und Bodenstation. Dadie Orbits durh ihre Ellipsengleihung vollständig beshrieben sind, kannfür jeden Zeitpunkt der Ortsvektor und damit bei vorgegebener Mitten-frequenz f0 die Dopplervershiebung berehnet werden. Geshieht dies



52 2 Simulationsmodellfür aufeinanderfolgende Zeitpunkte erhält man den Verlauf der Doppler-vershiebung über der Zeit oder, was damit gleihbedeutend ist, über derSatellitenposition. Die graphishe Darstellung dieses Verlaufs heiÿt Dopp-lerpro�l. Als Ausgangspunkt für die Berehnung dient eine Bodenstation,deren Koordinaten genau auf der Bodenspur des Orbits liegen. Diese Bo-denstation wird im folgenden als Basisstation bezeihnet. Die Bodenspurist die Projektion der Umlaufbahn auf die Erdober�ähe. Jeder Punktder Bodenspur entspriht zu einem bestimmten Zeitpunkt dem Subsatel-litenpunkt.Ausgehend von der Basisstation wird die Bodenstation für die Berehnungder Dopplerpro�le unter Beibehaltung der geographishen Breite shritt-weise sowohl nah Westen als auh nah Osten vershoben, bis die Bahnauÿerhalb des Sihtbereihs der (vershobenen) Bodenstation liegt, dermaximale Elevationswinkel also kleiner als Null wird [JKH96℄.Für die im folgenden aufgeführten Beispiele wurden 18 GHz als Sendefre-quenz gewählt. Da nah (2.77) die Dopplervershiebung proportional zurSendefrequenz ist, ändert sih für andere Mittenfrequenzen lediglih dieSkalierung der Frequenzahse. Bild 2.14 und folgende zeigen Dopplerpro-�le für vier vershiedene Orbits.
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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 sih derSatellit entgegen der Erdrotation bewegt. Dies führt zu einer Erhöhungder Dopplervershiebung und der Dopplerrate. Auÿerdem vershiebt sihdurh die inklinierte Bahn der Sihtbarkeitsbereih für die vershiedenenBodenstationen.Kehrt man zu einem polaren Orbit zurük und vergröÿert die Bahnhöheauf 10000 km (MEO), erhält man ein Dopplerpro�l wie in Bild 2.16. Deut-lih sind die verlängerte Sihtbarkeitsperiode des Satelliten und die gerin-gere Dopplervershiebung zu erkennen. Legt man die 0◦ - Kurve zugrunde,ist der Satellit etwa 2 h zu sehen.Bild 2.17 zeigt die Ergebnisse für einen hohelliptishen 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 Zeitahse zu ahten. DieSihtbarkeitsdauer ist gegenüber den vorhergehenden Beispielen wesent-lih höher, sie beträgt hier a. 11 h. Zudem ist die Dopplerrate im inter-essierenden Bereih (d.h. wenige Minuten nah Ersheinen des Satellitenbis einige Minuten vor dem Ende des Sihtbarkeitsbereihs) 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 BereihTabelle 2.1: Maximale Dopplervershiebung und maximale Dopp-lerrate für vershiedene Orbits bei 18 GHz.Diese Ein�üsse aus der Relativbewegung des Satelliten auf die Übertra-gungsstreke müssen vom Empfänger ausgeregelt werden. In Tabelle 2.1sind die für eine Regelung wesentlihen Parameter zusammengefaÿt. Diessind die maximale Dopplervershiebung und die maximale Dopplerrate.



56 2 SimulationsmodellDie Werte beim LEO mit 135◦ Inklination sind höher als beim polarenOrbit, da sih dort die Erdrotation additiv bemerkbar maht. Bei MEOund HEO ist nur die maximale Dopplervershiebung ein Problem. Ins-besondere shmalbandige Signale liegen auÿerhalb des Empfangs�lters.Eine Kompensation ist daher unbedingt erforderlih. Da der Transpon-der seine Frequenz niht für jeden einzelnen Nutzer anpassen kann, muÿdie Kompensation hauptsählih im Terminal erfolgen. Sie teilt sih ineine Vorkompensation, die aus den Bahndaten errehnet wird, und ineine Feinkompensation durh die Trägerregelung auf. Die Möglihkeitender Feinkompensation bei Dopplerein�uÿ werden in Abshnitt 4.1 näheruntersuht. Die Kompensation ist sowohl für den Downlink als auh fürden Uplink erforderlih. Eine zusätzlihe Frequenzkorrektur im Satellitenverhindert die Störung benahbarter Frequenzen.



3 Realisierung mit COSSAP 573 Realisierung mit COSSAPCOSSAP† ist ein Programmpaket, das zur Simulation von Nahrihten-übertragungssystemen entwikelt wurde. Es besitzt einen modularen, sy-stemorientierten Aufbau und bietet eine VHDL Shnittstelle zur Program-mierung von ASICs und FPGAs (Appliation Spei�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 durh dasSimulationstool übernommen, indem die vershiedenen Module erst beimVorliegen ausreihender Datenmengen gestartet werden. Dadurh sinduntershiedlihe Datenraten innerhalb des Simulationsmodells möglih.Auh die Module zur graphishen Ausgabe können sofort nutzbringendeingesetzt werden.Bei der Erstellung der Simulation muÿ allerdings beahtet werden, daÿdie Erzeugung des modulierten Signals und dessen Empfang in der Rea-lität gröÿtenteils digital erfolgen. Der Kanal zwishen Sender und Emp-fänger ist jedoh immer analog. Es ist also notwendig, die analogen Si-gnale zeit- und amplitudendiskret darzustellen. Die Diskretisierung inder Amplitude erfolgt über ausreihend lange Codewörter. Die Program-miersprahen bieten die Möglihkeiten 32 bit oder gar 64 bit lange Wör-ter zu verwenden, so daÿ die durh begrenzte Wortlängen entstehendenFehler vernahlässigbar werden. Erst bei der Hardwarerealisierung, diehier jedoh niht näher untersuht wird, sind die E�ekte durh reduzierteWortlängen (8-16 Bit) zu berüksihtigen. 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 höhste im Signal auftretende Frequenz.Normalerweise be�ndet sih das Signal im Bandpaÿbereih, so daÿ ent-weder eine extrem hohe Abtastrate (≈ 2f0) verwendet werden muÿ oderdurh Bandpaÿunterabtastung [Jon91℄ eine Vershiebung des Signals indas Basisband bei einer ungefähr auf das Abtasttheorem reduzierten Ab-tastrate erfolgt. Eine elegantere Möglihkeit 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-tragungsstreken. Aus diesem Grund wird die Information in Impulse
q(t) umgewandelt. Im allgemeinen spriht man von Symbolen, da je nahVerfahren auh mehrere Informationsbits zu einem Symbol zusammen-gefaÿt werden können. Reale Impulse haben eine endlihe Dauer, alsogrundsätzlih ein unendlih ausgedehntes Spektrum. Weil die Frequenz-resouren begrenzt sind, muÿ von einer strengen Bandbreitenbegrenzungdes Signals ausgegangen werden. Dies hat dann zur Folge, daÿ die Im-pulse theoretish unendlih ausgedehnt sind. Doh dies ist niht von Be-deutung, wenn nur die Signalwerte hinreihend shnell so klein werden,daÿ sie vernahlässigbar sind. Ein Maÿstab für die Übertragungsqualitätbei Verwendung solher Impulse ist das Augendiagramm [HL94℄, welhesdurh die periodishe Überlagerung des Zeitsignals entsteht. Die Peri-odendauer TS entspriht dem Abstand zweier aufeinanderfolgender Sym-bole. Hieraus kann die Intersymbolstörung abgelesen werden, ausgedrüktdurh die Höhe der Augenö�nung. Daher ist es sinnvoll zu verlangen, daÿsih die Impulse zu den Entsheidungszeitpunkten im Abstand TS gegen-seitig niht 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 vershieden ist.Neben der Forderung nah maximaler Höhe der Augenö�nung ist die Ma-ximierung der Augenbreite von Bedeutung, da dann gröÿtmöglihe Tole-ranz gegenüber Fehlern bei der Wahl des Entsheidungszeitpunktes be-steht, d.h. die Emp�ndlihkeit 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℄:
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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 durh den Impuls
q(t) = q(0)

TS si 2πtTS
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(

2t
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)2 (3.3)bzw. im Frequenzbereih durh
Q(f) = TS q(0) cos2

(π
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TSf

) retf TS

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

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

TS

t◦ f• ∆tA q(0) ret(fTS), (3.5)der nur die 1. Nyquistbedingung erfüllt. Daher wird häu�g ein Kom-promiÿ zwishen den beiden Impulsformen verwendet, indem Q(f) durhzwei Cosinushalbwellen und eine Rehtekfunktion ersetzt wird. Man er-hält das Spektrum eines Rollo�-Filters
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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 erforderlihe Abtastrate ergibt sih niht alleineaus der Bandbreite des Signalimpulses, sondern auh aus dem Ein�uÿvon Nihtlinearitäten (Röhrenverstärker) und dem auftretenden Störsze-narium, die die erforderlihe Bandbreite vergröÿern. Aus diesen Grundwird die Abtastfrequenz durh

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 erforderlih. Mit gröÿer werdendem SPS nimmt die zu ver-arbeitende Datenmenge und damit die benötigte Simulationszeit ständigzu. Ein möglihst kleines SPS ist daher anzustreben.3.2 Sender und EmpfängerDie Simulation der Kanaleigenshaften durh das Betreiben der Übertra-gungsstreke erfordert zusätzlih die Implementierung von Sendern undEmpfängern. Durh die Verwendung modulierter Signale, die auh in derRealität für den Betrieb der Streke verwendet werden, kann eine Beurtei-lung der Übertragungsqualität in Form der Bitfehlerrate (Bit Error Rate:BER) erreiht werden. Dies bedeutet, daÿ erst nah der Demodulation imEmpfänger der zur Beurteilung notwendige Bitstrom zur Verfügung steht.Daher muÿ ein möglihst optimal arbeitender Empfänger am Ausgang desKanals implementiert werden.Die Übertragungsqualität hängt niht allein von den Kanalparametern,sondern auh von den tehnishe Parametern wie Mittenfrequenz, Sende-leistung und Modulationsverfahren sowie von den gesendeten Daten ab.Gerade bei den Modulationsverfahren gibt es eine riesige Auswahl. Hierbeshränken wir uns auf die phasengetasteten Modulationsarten, PSK2und PSK4, die auh auf digitalen Satellitenfunkstreken häu�g benutztwerden. Zusätzlih werden zwei bandspreizende Verfahren eingeführt, umderen Störresistenz auf Satellitenstreken auszutesten. Es handelt sih umFrequeny Hopping (FH) und Diret Sequene Spread Spetrum (DSSS).Bevor die zu sendenden Daten übertragen werden, durhlaufen sie nor-



3.2 Sender und Empfänger 61malerweise zwei Vorverarbeitungsshritte, die Quellenodierung und dieKanalodierung.Die Quellenodierung sorgt für die Entfernung der ungeordneten Red-undanz aus dem Datenstrom, was der Minimierung der erforderlihenÜbertragungsrate entspriht. Die Entropie eines binären Datenstromes(Zufallsvariable X) ist gegeben durh [Pro95℄
H(X) =

2∑

i=1

P (xi) log2 P (xi). (3.8)Sie wird maximal, wenn die Buhstaben des Alphabets gleihwahrshein-lih 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. Durh rükgekoppelte Shiebere-gister ist eine einfahe Erzeugung möglih. Allerdings wiederholt sih dieBitfolge nah spätestens 2m− 1 Werten wieder, so daÿ man von Pseudo-zufallsfolgen spriht. Dabei ist m die Länge des Shieberegisters. Durhgeeignete Wahl der Rükkopplungen [Gol82℄ läÿt sih immer die maximalePeriodenlänge erreihen. Diese Periodizität führt zu einer periodishenAutokorrelationsfunktion, die das Simulationsergebnis verfälshen kann,insbesondere bei kurzen Periodendauern. Am günstigsten ist es, wenn diePeriode während der Simulation nur einmal durhlaufen wird.Der zweite Shritt, die Kanalodierung, fügt dem Datenstrom gezieltgeordnete Redundanz hinzu, so daÿ auftretende Übertragungsfehler imEmpfänger erkannt und eventuell sogar beseitigt werden können. In denhier vorgestellten Untersuhungen soll die Kanalodierung niht näherbetrahtet werden, da diese aufbauend auf den Ergebnissen für uno-dierte Übertragung ein eigenständiges und umfangreihes Arbeitsgebietdarstellt.Im folgenden werden die Sender- und Empfängerstrukturen für drei Mo-dulationsarten beshrieben.3.2.1 PSKDie Aufgabe der phasengetasteten Modulationsarten besteht darin, denbinären Datenstrom in vershiedene Phasenwinkel umzusetzen. Dazu wirdbei PSK2 jedem Bit bzw. bei PSK4 jedem Blok, bestehend aus 2 Bits,ein komplexes Symbol zugeordnet (Bild 3.2).Danah folgt die in (3.6) beshriebene Impulsformung der komplexen Sym-
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Bild 3.2: Signalraumdiagramme für PSK2 und PSK4.bole, die gleihmäÿig auf Sende- und Empfangsseite aufgeteilt ist. Somitwird auf beiden Seiten ein Wurzel Rollo�-Filter verwendet. Auf der Emp-fangsseite dient es gleihzeitig 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 Übertragungsstreke wird das Signal in Phase, Amplitude undAbtastzeitpunkt verändert. Dadurh benötigt der Demodulator vor sei-ner Entsheidung eine Signalaufbereitung. Diese besteht aus einer Am-plitudenregelung, um das Signal auf ein Niveau anzuheben, auf dem dienahfolgende Signalverarbeitung möglih ist, einer Taktregelung und einerTrägerregelung [MA90℄. Takt- und Trägerregelung arbeiten unabhängigvoneinander, um bei Synhronisationsverlust ein gegenseitiges Ausphasenzu vermeiden. Die Trägerregelung folgt der Taktregelung, da die ersteden Symboltakt zum Symbolvergleih benötigt. Zuvor muÿ gewährleistetsein, daÿ sih das Signal innerhalb des Nutzsignalbandes be�ndet. DiesesThema wird im Abshnitt 4.1 nohmals aufgegri�en.Die Taktregelung wurde nah [Gar93℄ realisiert. Ihr Vorteil besteht darin,daÿ jeder beliebige Taktversatz ausgeregelt werden kann. Das dazu be-nötigte Kernstük der Regelung in Bild 3.4 ist der Interpolator, der nah[EGH93℄ in den meisten Fällen shon 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 durhgeführten Simulationen sollte
SPS = 8 niht untershritten werden, um gute Ergebnisse zu erhalten.Nah dem Interpolator besteht jedes Symbol aus zwei Abtastwerten. DerTiming Error Detetor (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 Abweihung vom idealen Abtastzeitpunkt angibt. Dieses Signalsteuert die Frequenz eines Number Controlled Oszillators (NCO). Ent-spriht die Periode des NCOs der Symbolrate TS , ist das FehlersignalNull, und die Abtastzeitpunkte sind ideal. Eine Abweihung führt zu einerFrequenzanpassung des NCOs. Der zeitlihe Abstand zwishen dem be-rehneten Nulldurhgang des NCOs und dem darau�olgenden Abtastwertdient als Steuersignal für den Interpolator, der die beiden erforderlihenneuen Abtastwerte errehnet. Der Blok Relok dient der Anpassung derAbtastrate in der Rükkoppelshleife, um erst nah dem Nulldurhgangdes NCOs dessen Frequenz neu zu setzen.Am Ausgang der Taktregelung ist der optimale Abtastzeitpunkt gefunden.Die Abtastrate wird durh Halbierung auf einen Wert je Symbol reduziert.
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Bild 3.5: Trägerregelung.Die anshlieÿende Trägerregelung bestimmt die Phase vor und nah demDetektor (Bild 3.5). Die Phasendi�erenz ∆ϕ wird über einen Regler inden geshätzten Phaseno�set ∆ϕ̂ überführt. Mit diesem Wert kann diePhase des empfangenen Symbols in die rihtige Position zur Demodulationzurükgedreht werden. Treten während der Übertragung Phasensprüngeauf, die gröÿer als der Abstand zur nähsten Entsheidungsshwelle sind,geht die Zuordnung der absoluten Phase verloren. Dieser mit der reinenTrägerregelung niht korrigierbare Phaseno�set verursaht im Demodula-tor die Zuordnung falsher Bits zu den Symbolen. Dies kann z.B. durh dieEinführung von Datenrahmen, in denen periodish Synhronisationswerteauftreten, die dem Empfänger bekannt sind, kompensiert werden.3.2.2 BandspreizverfahrenDie Bandspreiztehnik dringt heutzutage immer mehr in die kommerzielleÜbertragungstehnik, insbesondere auh in den terrestrishen Mobilfunk,ein. Der gröÿte Vorteil liegt in der störungsfreien bzw. störreduziertenÜbertragung auh bei ungünstigen Signal zu Störverhältnissen. So liegtdie Überlegung nahe, diese Tehnik auh für die Satellitenübertragungnutzbar zu mahen. Dabei sind aber die veränderten Randbedingun-gen wie Entfernung, Laufzeit und Dopplervershiebung zu berüksihtigen[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 Raushleistung ist N . Aus dieser Gleihung isterkennbar, daÿ B gegenüber S/N austaushbar ist. Bei vorgegebener Ka-nalkapazität kann durh Erhöhen der Bandbreite auh mit geringem S/Neine Übertragungsstreke betrieben werden. Die Verbreiterung des Über-tragungsbandes erfolgt mit einer Hilfsfunktion, deren Verlauf im Empfän-ger shon 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 Synhronisation zwishenSender und Empfänger vollständig ausgeshöpft werden.Die Synhronisation ist erforderlih, da im Empfänger eine Doppeldemo-dulation notwendig ist, die zunähst die Hilfsfunktion aus dem Empfangs-signal entfernt. Erst danah erfolgt die Demodulation des Nutzsignals.3.2.2.1 Frequeny Hopping (FH)Eine häu�g genutzte Möglihkeit ein bandgespreiztes Signal zu erzeugen,ist die Frequenzsprungtehnik [Tor92℄. Dazu wird die Mittenfrequenz desprimärmodulierten Signals v(t) innerhalb eines vorgegebenen Frequenzbe-reihes 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 Hopbereihs 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 abshnittsweise konstante Funktion und PN(.) eine binäre {−1, 1}Pseudozufallsfolge mit der Chipdauer Tc ist. Obwohl normalerweise dieHops niht mit Symbolgrenzen des Nutzsignalstromes zusammenfallenmüssen, wählt man aus praktishen Überlegungen (die Synhronisation
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TCBild 3.6: FH-Signal in der Zeit-Frequenzebene.vereinfaht sih) gerade diesen Fall. Daher ist in den Simulationen dieHopdauer Tc ein ganzzahliges Vielfahes der Symboldauer:
Tc = k TS ; k ∈ IN. (3.13)Das wihtigste Ziel sollte die Reduzierung der Abtastrate sein [KJ96a℄,um die Simulationsdauer so kurz wie möglih zu halten. Wie auh bei derSimulation mit ungespreizten Signalen erfolgt diese Simulation im kom-plexen Basisband. Die frequenzabhängigen Ein�üsse � insbesondere diephysikalishen und meteorologishen Ein�üsse des Kanals� werden durhÜbergabe der aktuellen Frequenz an alle Blöke der Simulation berük-sihtigt. Zusätzlih zu der in Bild 3.3 dargestellten Senderstruktur wirdeine Frequenzsprungfolge erzeugt und als dritter Signalpfad den nahfol-genden Blöken übergeben. Bild 3.7 zeigt die erweiterte Struktur. Dieder Hopfolge zugrundeliegende Pseudozufallsfolge wird dem Blok CODEübergeben, der (3.12) realisiert. Der Blok FREQ GEN erzeugt den ge-samten Frequenzterm im Exponenten der Exponentialfunktion aus (3.11).Diese dritte Signalkomponente wird neben dem modulierten Signal eben-falls durh die Blöke des Kanals über den Transponder bis hin zumEmpfänger durhgeshleift, wobei im Transponder die Umwandlung indie entsprehende Downlinkfrequenz erfolgt. Daher verarbeitet der FH-Empfänger (Bild 3.8) ebenfalls drei Signalkomponenten.Zunähst wird das Signal durh eine automatishe Amplitudenregelungauf ein Niveau gehoben, welhes die nahfolgende Signalverarbeitung er-
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∆Bild 3.7: FH-Sender.

⊕ Bild 3.8: FH-Empfänger.mögliht. Ein Mixer vershiebt die Mittenfrequenz (normalerweise 0 Hz)des empfangenen Signals, falls die Synhronisation zwishen der im Sendererzeugten Hopfolge und derjenigen im Empfänger erzeugten niht genaueingehalten wird.Die Synhronisation ist im allgemeinen zweigeteilt. In einem ersten Shrittwird eine grobe Synhronisation hergestellt. Dieser Shritt heiÿt Akqui-sition, währenddessen die Pseudozufallsfolge sukzessive um Tc/2 versho-ben wird, bis die empfangene Energie einen Shwellwert übershreitet. Imshlehtesten 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 Entsheidung gemittelt wurde. Je gröÿer nwird, desto kleiner ist die Falshalarmwahrsheinlihkeit. Der Nahteilist eine wahsende Akquisitionszeit. Erst nah dieser Phase, also sobaldeine Grobsynhronisation vorliegt, beginnt die Nahrihtenübertragung.Da in dieser Arbeit die BER einer Streke bestimmt werden soll, gehenalle Simulationen von einer abgeshlossenen Grobsynhronisation aus, d.h.die beiden Folgen in Sender und Empfänger weihen zeitlih um maximal

±Tc/2 voneinander ab.



68 3 Realisierung mit COSSAPDer zweite Shritt versuht die verbleibende Di�erenz auszuregeln undheiÿt daher Traking. Dies geshieht durh die Bestimmung der in dasNutzsignalband fallenden Energie, die hinter dem Hauptselektions�lterauftritt. Dieses besteht aus der anderen Hälfte des Impulsformungs�lters,welhes 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 vershieden. Imshlehtesten Fall wird nur innerhalb eines Zeitintervalls von Tc/2 Energiedetektiert. Verläÿt man diesen Bereih, ist die Grobsynhronisation er-neut durh eine Akquisitionsphase wiederherzustellen. Für die Simulationbedeutet dies den Abbruh.Für das Traking wird nun die Energie mit ±1 gewihtet. Den Wertbestimmt die im Empfänger generierte Hopsequenz. In der ersten Hälftejeden Hops ist dieser +1, in der zweiten Hälfte −1. Dieses Signal wirddurh Tiefpaÿ�lterung über 11 Hops geglättet und sollte idealerweise Nullsein. Weiht es in positive oder negative Rihtung ab, wird die Taktrateder Pseudozufallsfolge beshleunigt oder verzögert, d.h. die Phase der imEmpfänger erzeugten Hopsequenz wird angepaÿt.Vor der Demodulation des entspreizten Signals (Rüktransformation derSymbole in Bits) stellt sih die Frage nah Takt- und Trägersynhronisa-tion wie beim ungespreizten Signal. Da die Hopgrenzen immer mit Sym-bolgrenzen zusammenfallen, ist durh das Traking der genaue Abtast-zeitpunkt bekannt. Nur bei sehr langsamen FH wäre eine Taktregelungnotwendig. Die Trägerregelung kann genauso als abgeshlossen betrah-tet werden, wenn keine Phasenkohärenz benötigt wird. Diese kann vonHop zu Hop nur sehr shwer aufreht erhalten werden wegen der auf demKanal auftretenden frequenzabhängigen Mehrwegee�ekte und der Dopp-lervershiebungen [Tor92℄. Soll dennoh kohärent empfangen werden, istdie Einführung einer auf die Hopdauer abgestimmten Rahmenstrukturerforderlih, so daÿ jeweils zu Beginn eines Rahmens eine dem Empfän-ger bekannte Bitstruktur gesendet wird. Dies lohnt sih nur, wenn einegroÿe Anzahl von Symbolen während eines Hops übertragen wird, um dasSynhronisationsbit 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 niht kohärenten Primärmodulation dar, wie zum Beispiel Di�eren-tial PSK (DPSK) oder Frequeny Shift Keying (FSK).An dieser Stelle kehren wir zur Funktion des Mixers zurük. Insbeson-dere muÿ die erforderlihe Bandbreite dafür berüksihtigt werden. Bis-



3.2 Sender und Empfänger 69her wurde, trotz der frequenzagilen Mittenfrequenz, das Nutzsignal imBasisband simuliert. Nah dem Mixer können bei unvollständiger Syn-hronisation Frequenzdi�erenzen zwishen dem Empfangssignal und demEmpfangs�lter im Basisband bis zu den Hopbereihsgrenzen fM ±N ∆fzu bestimmten Zeitpunkten k∆tA auftreten. Im allgemeinen ist daherdie Simulation der gesamten Hopbandbreite nah dem Mixer erforderlih.Da das Bestreben nur darin liegt, das Nutzsignal je nah Frequenzdi�e-renz fdi� zur Hopsequenz des Empfängers aus dem Empfangs�lterbandhinauszushieben, stellt sih die Frage, ob es niht hinreiht, die Vershie-bung des Mixers auf eine ausreihende aber kleine Frequenzdi�erenz zubeshränken. Ausreihend bedeutet, daÿ Frequenzkomponenten, die tat-sählih weit entfernt sind, keine Auswirkungen auf das Ausgangssignaldes Empfang�lters haben. Das Ausgangsspektrum eines solhen Mixerszeigt Bild 3.9, wobei die folgende Regel für die Frequenzvershiebung ∆f0angewandt wurde:
∆f0(k∆tA) =

{
fdi� |fdi�| ≤ 3SR

3SR |fdi�| > 3SR. (3.15)

Bild 3.9: Frequenzkomponenten nah dem Mixer.Dieser kleine maximale Frequenzo�set reiht aus, da zwishen dem Emp-fangsband und dem vershobenen Nutzsignal im Falle |fdi�| > 3SR einminimaler Abstand von SR herrsht. Durh Verkleinerung des Rollo�-Faktors vergröÿern sih die Abstände, so daÿ man die simulierte Band-breite in Abhängigkeit des Rollo�-Faktors verkleinern könnte. Auh dieBandbreitenvergröÿerung durh nihtlineare Verstärker ist unproblema-tish, da sih 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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f [Hz]Bild 3.10: Spektrum am Eingang einer TWT. Nutzsignal PSK4(links) und Störsignal ASK (rehts).
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Bild 3.11: Spektrum am Ausgang einer TWT. Nutzsignal PSK4(links) und Störsignal ASK (rehts).die mit der vollen Hopbandbreite durhgeführt wurden, zeigen im Ver-gleih zu denen mit reduzierter Bandbreite keine Änderung der gemes-senen BER. Die reduzierte Simulationsbandbreite setzt die Verwendungshmaler Teiltransponder voraus, eine Einshränkung, die shon aus teh-nisher Siht notwendig ist, da keine beliebigen Transponderbandbreitenbei gleihzeitiger hoher Verstärkung möglih sind. Es genügt also zu je-dem beliebigen Zeitpunkt einen einzigen Transponder zu simulieren, ohneder Realität vieler nebeneinanderliegender Transponder zu widersprehen.Einen viel gröÿeren Vorteil zeigt der zuvor beshriebene Mixeralgorith-



3.2 Sender und Empfänger 71mus, wenn der Ein�uÿ von Störsignalen simuliert werden soll. Denn auhhier muÿ der untershiedlihe Frequenzabstand zwishen Nutzsignal undStörer berüksihtigt werden. Folgende Einshränkungen sind allerdingszu beahten:1. In der Simulation werden gleihzeitig nur ein einzelnes FH Signal inKombination mit einem Störsignal untersuht.2. Der nihtlineare Verstärker zeigt keine Frequenzabhängigkeit.3. Die Intermodulationsprodukte des Störers vershlehtern das Nutzsi-gnal gleihermaÿen unabhängig vom Frequenzabstand zwishen bei-den, wenn dieser gröÿer als 3SR ist.
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Bild 3.12: Bitfehlerraten für untershiedlihe Frequenzdi�erenzen(SR, 5,9SR und 10SR) zwishen Störer und Nutzsi-gnal, SPS = 32.In der ersten Bedingung manifestiert sih die Notwendigkeit, auf ein FH-Netz bzw. auf ein Störszenario von mehreren Störern zu verzihten. Die



72 3 Realisierung mit COSSAPFrequenzunabhängigkeit eines nihtlinearen Verstärkers ist im allgemei-nen niht erfüllt. Jedoh liegt die Bandbreite, innerhalb der man vonFrequenzunabhängigkeit sprehen kann, im GHz Bereih, so daÿ auhbei einem FH diese Bedingung abhängig vom Spreizfaktor erfüllt wer-den kann. Die letzte Bedingung resultiert aus der Überlegung, daÿ durhden Mixer zwei weit entfernt liegende Signale nur durh 3SR vonein-ander getrennt gemeinsam verstärkt werden. Leider ist die geforderteUnabhängigkeit nur für groÿe Signal zu Störverhältnisse erfüllt. Anson-sten kann sih die BER bei untershiedlihen Frequenzabständen um etwaeinen Faktor 2 untersheiden. In Bild 3.12 sind die Ergebnisse für zweiPSK4 modulierte Signale, das eine als Nutzsignal, das andere als Störer, inuntershiedlihen Frequenzabständen und für untershiedlihe 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 erforderlih.

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



3.2 Sender und Empfänger 73ebenfalls nah (3.15) bestimmt, vor der Addition vershoben (Bild 3.13).Da innerhalb der Simulation zwei Mixer in Folge eingesetzt werden, muÿauh die Simulationsbandbreite verdoppelt werden. Mit 16SR liegt manaber noh weit unter dem erforderlihen Wert, der bei der Simulation dergesamten Hopbandbreite erforderlih ist.3.2.2.2 DSSSDie zweite Bandspreiztehnik ist DSSS, bei der die Hilfsfunktion das in derRegel PSK2 primär modulierte Signal nohmals phasenmoduliert. Auspraktishen 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 theoretishvorliegenden Linearität durhführbar, ohne die zuvor geshilderte Band-spreizphilosophie zu zerstören. Allerdings ist wie bei FH eine Synhronisa-tion im Empfänger erforderlih. Dies bedeutet, daÿ dort die Entspreizungals inverse Operation an geeigneter Stelle durhzuführen 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-mishung der beiden Varianten, also Spreizung der binären Datenfolge vorder Modulation und Entspreizung im komplexen Basisband ohne Aufspal-tung in die entsprehenden I und Q Komponenten (Real- und Imaginär-teil), gelingt im allgemeinen niht, da in diesem Fall die Bestimmung undeinfahe Implementierung der Entspreizungsfolge (Shieberegister) nihtrealisiert werden kann.In der Literatur [SOSL94, Dix94℄ �nden sih meistens nur Bandspreizsy-steme für PSK2, da diese einfah zu realisieren sind. In der Militärteh-nik, die die Bandspreizverfahren zuerst benutzte, lag die Priorität nebender Störresistenz und der shweren Entdekbarkeit der Signale auf einemmöglihst einfahen und robusten Aufbau. Die Frage nah der Bandbrei-tene�zienz, die darin begründet liegt, daÿ PSK2 und PSK4 bei gleihenSendeleistungen im AWGN Kanal gleihe Bitfehlerraten erreihen [Skl88℄,war sekundär. Die Überlegung PSK4 zu verwenden, resultiert aus der Tat-sahe, daÿ diese Modulationsart in Kombination mit DSSS noh shwererzu entdeken ist und bei bestimmten Störern weniger emp�ndlih rea-giert, bei allerdings höherem Realisierungsaufwand. Die Frage nah derBandbreitene�zienz stellt sih erst, seitdem DSSS auh in mobilen An-



74 3 Realisierung mit COSSAPwendungen (IS-95) [QUA92℄ und beim Traking and Data Relay SatelliteSystem (TDRSS) zum Einsatz kommen.Nur in [Tor92℄ und [PRD95℄ �ndet sih ein Blokdiagramm für die Sprei-zung bei PSK4. Darin wird deutlih, daÿ zwei statistish 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 Nahrihtenübertragungmit Hilfe von zwei Phasenzuständen anstatt mit vier. Eine zeitlihe Ver-shiebung löst das Problem. Sie sollte so groÿ sein, daÿ die statistishe Un-abhängigkeit zwishen den beiden Pseudozufallsfolgen gewährleistet ist.Die Vershiebung beträgt daher etwa eine halbe Periodenlänge 2m−1, umdurh die groÿe Zeitdi�erenz über weite Bereihe einen Korrelationswertvon −1 zu erhalten. Den entsprehenden Sender zeigt Bild 3.14.
⊗

⊗

∆

∆

Bild 3.14: DSSS Sender.Die Pseudozufallsfolge PN(k∆tA) wird über einen Konverter in die eigent-lihe 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 Ähnlihkeit mit der PSK2 Modulation, stellttatsählih aber nur eine Wertetransformation des Spreizodes 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, welhes konsequenterweise auh für diePrimärmodulation verwendet wird. Real- und Imaginärteil können dannnur noh zwei untershiedlihe Werte (−

√
2/2;

√
2/2), anstelle von dreiuntershiedlihen Werten (-1;0;1) annehmen (Bild 3.2). Insbesondere dieNull hat eine störende Auswirkung, da dann über gröÿere Zeiträume (bissih das Nutzsignal ändert) abwehselnd in Real- oder Imaginärteil keineÄnderung auftritt, d.h. die Spreizfolge führt während eines Nahrihten-symbols nur zu Änderungen zwishen zwei gegenüberliegenden Phasenzu-ständen, so daÿ während einer Symboldauer keine Gleihverteilung zwi-shen den Phasenzuständen gewährleistet ist.Nah der Spreizung erfolgt die Impulsformung (Wurzel Rollo�-Filter) zurErzeugung der Wellenzüge. Dabei wird die Simulationsbandbreite umden Faktor SPS vergröÿert. Im Vergleih zum ungespreizten Fall ist (3.7)zusätzlih mit dem Spreizfaktor zu multiplizieren. Dies hat zur Folge, daÿdie Simulationszeiten beträhtlih ansteigen.Wie bei FH besteht die Synhronisation 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 beshriebene Blokshaltbilder eines seriellen Suhprozes-ses sind z.B. in [Ha90℄ oder [Tor92℄ zu �nden. Im shlimmsten Fall gilt fürdie Akquisitionszeit (3.14). Da Tc bei diesem Verfahren im Untershied zuFH deutlih kleiner ist als die Nutzsymboldauer, ist die Grobsynhronisa-tion deutlih shneller hergestellt. Da auh hier die Akquisitionsphasemangels Nahrihtenübertragung in den Simulationen unberüksihtigtbleibt, wird von einer abgeshlossenen Akquisitionsphase ausgegangen,d.h. die Pseudozufallsfolgen weihen zeitlih maximal um ±Tc/2 vonein-ander ab.
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Bild 3.16: DSSS Synhronisation.Die Synhronität der beiden Folgen wird im Verlauf des Trakings aufBruhteile einer Chipdauer verbessert. Dieses Traking der Phase derempfangenen Pseudozufallsfolge geshieht mit Hilfe einer Nahregelshlei-fe. Diese wird häu�g in Form eines Delay Loked Loops (DLL) reali-siert. Dabei wird der Realteil des Empfangssignals jeweils mit einer um
+Tc (early) bzw. −Tc (late) vershobenen Pseudozufallsfolge multipliziert(Bild 3.16). Es können auh kleinere Zeitvershiebungen auftreten, diezu einem shnelleren Korrekturverhalten des Regelkreises führen. In derSimulation bedeuten kleinere Zeitvershiebungen jedoh einen erhöhtenAufwand, da Zwishenwerte durh Interpolation erzeugt werden müssen.Dementsprehend ist auh eine höhere Abtastrate innerhalb des Regelkrei-ses zu wählen. Daher wird nur eine um ±Tc vershobene Pseudozufalls-folge simuliert. Die in Bild 3.16 dargestellte Spezialisierung des Trakingsauf den Realteil ist im allgemeinen ausreihend, um die Synhronisationherzustellen, da in beiden Zweigen unabhängige Pseudozufallsfolgen über-tragen werden. Es kann aber Vorteile bringen, eine zweite Regelshleifefür die Pseudozufallsfolge des Imaginärteils zu implementieren. Allerdingsmuÿ dann das Augenmerk auf die Auswertung der beiden Ausgangssignalegerihtet 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 berehnet, so zeigt sih jeweils eine Spitze der Höhe
2m− 1 für Zeitvershiebungen 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 Synhronisation. Die Di�erenz der beiden Korrelationsfunktionenzeigt Bild 3.18. Man nennt sie auh Diskriminatorkennlinie, da sie beipositiven Werten ein zu groÿes Nahhinken gegenüber der lokalen Pseu-dozufallsfolge konstatiert, bei negativen Werten genau das Gegenteil. Beiniht optimaler Synhronisation vershiebt sih die Kurve aus Bild 3.18.Der Wert im Nullpunkt entspriht dem tatsählih berehneten Korrela-tionswert, der ein Maÿ für die Fehlsynhronisation ist. Der Abszissenwertgibt den notwendigen zeitlihen Korrekturwert an. Wäre die zeitlihe Ver-shiebung der Pseudozufallsfolgen des DLL geringer als ±Tc, würden dieKorrelationsmaxima shon nah kleineren Zeitvershiebungen auftreten.Eine gröÿere negative Steigung der Diskriminatorkennlinie wäre die Folge,d.h. die zeitlihen Abweihungen werden shneller korrigiert.In diesen Kennlinien ist keine Impulsformung enthalten. Der Idealfall ausBild 3.18 verändert sih bei Berüksihtigung der Impulsformung wie inBild 3.19 dargestellt. Man erkennt, daÿ die Kurven nur abshnittsweisedurh Geraden approximiert werden können und daÿ ihre Steigungen vomRollo�-Faktor abhängen. Die Aufgabe des nahfolgenden 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 zwishen denPN Folgen zu berehnen. Im Loop�lter ist daher eine auf rein empirishenÜberlegungen basierende Geradengleihung der Form
∆tk = [(r − 0, 1)2 + 0.5]

SPS

2m
d(tk) (3.17)implementiert. Der Zeito�set ∆tk wird aus Aufwandsgründen auf dennähsten der durh 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 Synhronisationsabweihungen im Be-reih ±Tc/2 verbleiben (Voraussetzung nah der Akquisition), ist die Re-gelung mit solhen Geradengleihungen ziemlih 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 berüksihtigt, doh können andere Ein�üsse des Kanals



3.3 Transponder 79(Mehrwegeausbreitung, Störer) Ein�uÿ auf das Traking nehmen. Beideterministishen Vorgängen wäre eine einmalige Anpassung des Loop�l-ters anhand von (3.17) durhführbar. Zufällige Ein�üsse lassen sih nihtberüksihtigen und vershlehtern damit die Systemleistung.Das Ausgangssignal des Loop�lters beein�uÿt niht, wie eigentlih 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�she Lösung,um zusätzlihen Realisierungsaufwand bei der Regelshleife zu vermeiden.Eine zeitlihe Vershiebung um Bruhteile der Chipdauer in positive odernegative Rihtung erfordert einerseits die Speiherung vergangener Werteder Pseudozufallsfolge, andererseits benötigt man die Taktrate des um
SPS überabgetasteten Signals im gesamten Regelkreis. Eine dramatisheVerlängerung der sowieso shon reht langen Simulationszeiten wäre dieFolge.Nah der passenden Entspreizung gelangt das komplexe Basisbandsignalin ein Filter, welhes den Mittelwert über eine Symboldauer liefert. Damitverbunden ist die Abtastratenreduktion auf einen Wert je Symbol. EineAbtastung ist an dieser Stelle niht erforderlih, da diese shon im WurzelRollo�-Filter erfolgte. Die Demodulation shlieÿt sih direkt daran an.Diese Art des Trakings verlangt die Übertragung von Synhronisations-bits in einer Rahmenstruktur. Nutzdatenübertragung würde das Trakingstören. Nihtkohärente Verfahren [PRD95℄ eliminieren die Störung durhNutzdaten, so daÿ die Rahmenstruktur entfallen kann. Diese Möglihkeitwurde hier niht verwendet.3.3 TransponderDas wihtigste Element einer SATCOM Streke 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 zurükzusenden. Da das Signal keine weiteren Verände-rungen erfährt, spriht man auh von transparenten Transpondern.Eine deutlih aufwendigere Tehnik muÿ in regenerativen Transpondernbereitgestellt werden. Diese demodulieren das Signal, führen eine Feh-lerkorrektur durh, odieren neu und shiken das aufgefrishte Signalzurük zur Erde. Dadurh werden Up- und Downlink voneinander ent-koppelt. Zusätzlih kann ein solher Transponder Vermittlungsaufgabenübernehmen. In der Simulation vereinfaht sih der Aufbau, da durh die
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Bild 3.20: Vergleih des erforderlihen 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 betrahtet 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 sih aus der Summe falsher Bits des Uplinks, die auf demDownlink fehlerfrei übertragen werden und rihtigen Bits des Uplinks,die auf dem Downlink verfälsht 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 gewihtet wird, der durh den Verstärkungsfak-tor des Raushens im Transponder und durh den Dämpfungsfaktor desgesamten Downlinks gegeben ist. Dadurh wird die Raushleistung desUplinks (N0)U in eine am Empfängereingang wirksame Raushleistungumgerehnet. Die Energie pro Bit Eb/N0 bezieht sih ebenfalls auf denEmpfängereingang.Die Auswirkungen eines untershiedlihen Eb/N0 auf Up- und Downlinksind in Bild 3.20 für G = 1 bei einer BER von 10−4 dargestellt. Beigleihem Eb/N0 Verhältnis auf Up- und Downlink wird ein regenerativerTransponder (B) im Vergleih 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 wesentlih kostengünstiger als regenera-tive Transponder, so daÿ diese auh weiterhin zum Einsatz kommen wer-den, trotz des ungünstigeren Eb/N0 auf Up- und Downlink. Eine simula-tive Untersuhung mit transparenten Transpondern ersheint daher sinn-voll. Im folgenden beshränken wir uns auf die Darstellung eines trans-parenten Transponders, da ein regenerativer Transponder leiht aus denbisher geshilderten Simulationsblöken erstellbar ist, wenn die Vermitt-lungstehnik niht berüksihtigt wird.

Bild 3.21: transparenter Transponder.Der in den Simulationen verwendete Transponder ist in Bild 3.21 darge-stellt. Am Eingang be�ndet sih ein rausharmer, linearer Vorverstärker.Eine wihtige Systemgröÿe ist dessen Raushtemperatur, die das SNRam Satelliten und damit auh das SNR auf dem Downlink maÿgeblihbestimmt. Nah [MB93, Tabelle 8.3℄ liegen die Raushtemperaturen un-gefähr zwishen 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) niht verstärkt werden sollen, �ltert das erste Filteraus. Es handelt sih um ein Butterworth�lter vom Grad 10. Je nah An-wendungsfall (z.B. Störszenario) beträgt die Bandbreite ein Mehrfahesder Symbolrate SR. Ein Beispiel mit 3-faher Symbolrate zeigt Bild 3.22.Das eingezeihnete 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 nah [Sal81℄ implementiert wurde. Da es sihum ein nihtlineares Bauelement handelt, dient das zweite Filter der Un-terdrükung von Intermodulationsprodukten auÿerhalb des Transponder-bandes. Hierzu wird ein Tshebyshe�-TypI-Filter [Lü80℄ der Ordnung10 verwendet, um durh den steileren Übergangsbereih gute Dämpfungs-werte zu erzielen.Die Modelle für die Beshreibung nihtlinearer Leistungsverstärker fürhohfrequente Signale werden meist als gedähtnislos bezeihnet. Daherwird davon ausgegangen, daÿ der Ein�uÿ der eingebauten Speiherele-mente (Filter mit Bandpaÿharakter) von der eigentlihen Nihtlinearitätgetrennt werden kann. Das bedeutet, daÿ die im Verstärker entstehen-den nihtlinearen Verzerrungen einer gedähtnislosen Nihtlinearität zu-geshrieben werden, die einem linearen Bandpaÿ vorgeshaltet 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 nihtlinearen 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 fürshwah nihtlineare Systeme, wie z.B. bei der TWT, für wahsendes krash ab. Betrahtet man zunähst ein einfahes sinusförmiges Signal
s(t) = A sin(2πf0t) (3.22)mit der reellen Amplitude A, das auf ein shwah nihtlineares Systemnah (3.21) gegeben wird. Wenn die Berehnung des Ausgangssignals

z(t) nah dem 5. Glied der Taylorreihe abgebrohen 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)Durh die Nihtlinearität wird niht nur ein konstantes Glied erzeugt, viel-mehr entstehen auh Terme, deren Frequenzen Vielfahe der ursprüngli-hen Frequenz f0 sind. Es handelt sih um Obershwingungen, die sihleiht durh Filter entfernen lassen. Durh das zuvor genannte Tsheby-she�-Filter (Filter 2)werden diese Intermodulationsprodukte e�ektiv un-terdrükt.Bekanntermaÿen besteht ein Nutzsignal aus einem Gemish der unter-shiedlihsten Frequenzen. Eine ungefähre Aussage über die generell ent-stehenden Terme kann durh die Untersuhung zweier Sinusshwingungengetro�en werden, die auf ein nihtlineares System gegeben werden. Diebeiden Frequenzen seien ungleih aber nahe benahbart. Es gilt
s(t) = A0 sin(2πf0t) +A1 sin(2πf1t), f0 6= f1, |f0 − f1| ≪ f0. (3.24)Berehnet man für dieses Eingangssignal erneut z(t) nah (3.21) erhältman wieder die Vielfahen der Grundfrequenz. Zudem bilden sih ganzneue Terme, die aus Produkten mit untershiedlihen Frequenzen stam-men. Diese sind besonders dann störend, wenn sie in Nutzsignalbereihe



84 3 Realisierung mit COSSAPFrequenz 2 4
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1Tabelle 3.2: Frequenzen und Amplitudenfaktoren der Sinustermeverursaht durh die Nihtlinearitäten der Ordnung3 und 5.



3.3 Transponder 85fallen. Eine Übersiht über die entstehenden Terme geben Tabelle 3.1 undTabelle 3.2. Die Amplitudenfaktoren sind jeweils mit den Koe�zienten akaus der Taylorreihenentwiklung zu gewihten. Beim Vergleih der Fre-quenzen fällt auf, daÿ die Nihtlinearitäten gerader Ordnung keine Termeim Nutzsignalband erzeugen. Nihtlinearitäten 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 A1gemisht auftreten.Da in einem realen Signal niht nur zwei, sondern im Prinzip unendlihviele Frequenzen enthalten sind, ist leiht einzusehen, daÿ der tatsähliheVorgang noh wesentlih komplizierter ist. Auf jeden Fall wird deutlih,daÿ eine Unterdrükung der durh die Nihtlinearität im Signalband er-zeugten störenden Shwingungen prinzipiell unmöglih ist. Eine realitäts-nahe Simulation der TWT ist daher unabdingbar.Bei Simulationen im Basisband ist die Bedingung |f0 − f1| ≪ f0 aus(3.24) verletzt. Dadurh können unzulässigerweise Terme, verursahtdurh Nihtlinearitäten gerader Ordnung, im Nutzsignalspektrum entste-hen. Diese liegen bei 0, f1 ± f0 und 2f0 ± 2f1. Um diese zu vermeiden,betrahten wir nohmals das Ausgangssignal z(t) der Nihtlinearität. 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 analytishe Signal zu s(t) sei. Gemäÿ (3.21) wird sk(t)benötigt. Es gilt mit dem binomishen 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

) vereinfaht sih die Gleihungzu
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 sih das Ausgangssignal
z(t) =

∞∑

k=1
k ungerade( k

k+1
2

)
ak

2k−1
Ak−1(t) s(t). (3.30)Diese Gleihung beshreibt das Ein-/Ausgangsverhalten eines nihtlinea-ren Bandpaÿsystems für alle wirksamen Komponenten um die Mittenfre-quenz f0 des Nutzsignals. Der Zusammenhang gilt jedoh genauso fürdie Signale im äquivalenten Tiefpaÿbereih, da (2.3) auh 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 durh Umformung der Summeüber gerade und ungerade Werte ergibt sih
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 auh für beliebig viele Trägershwingungen
s(t) =

N∑

i=1

Ai(t) cos
[
2π(f0 + fi)t+ ϕi(t)

]
, (3.33)da sih diese Gleihung immer auf die ursprünglihe Form in (3.25) zu-rükführen 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 Nihtlinearität läÿt sih in Form einer Amplituden-Amplituden (AM/AM)-Kennlinie beshreiben, wobei bei solhen gedäht-nislosen Nihtlinearitäten die Phase unverändert bleibt. Dieses Modellreiht für die Beshreibung realer Verstärker oft niht aus. Oft kannein weiterer nihtlinearer Zusammenhang zwishen der Eingangsampli-tude und der Phase des Signals beobahtet werden. In Abänderung von(3.32) ergibt sih
r(t) = f [A(t)] ejg[A(t)] (3.35)mit der zusätzlihen Phasennihtlinearität g[A(t)]. Sie kann als eine spe-zielle Form von Verzerrungen mit Gedähtnis angesehen werden [Rap92℄.Diese wird durh eine amplitudenabhängige Laufzeit modelliert. Man



88 3 Realisierung mit COSSAP
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.spriht auh 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, welhes 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 wihtiges Hilfsmittel zur Charakterisierung einerSatellitenübertragungsstreke. 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 Raushtemperatur. Im folgenden soll anhand ei-nes Beispiels mit realistishen Zahlenwerten ein Gefühl für die auf einerSATCOM Streke wirkenden Abhängigkeiten gegeben werden. Weiterhingelte, daÿ aufgrund der fortgeshrittenen Tehnologie 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 sihdabei um eine leiht direktive Antenne, deren Hauptstrahlrihtung imBereih groÿer Elevationswinkel liegt und einen 3 dB Ö�nungswinkel vonungefähr 60◦ besitze. Die Streke werde über einen Transponder betrie-ben, der sih 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 parabolish,so daÿ (2.12) zur Berehnung des Antennengewinns verwendet werdenkann. Der Antennendurhmesser betrage 0,25 m, der Antennenwirkungs-grad sei 0,55. Die Dämpfung der Antennenzuleitungen betrage jeweils0,5 dB (∧= 1,122). Auÿerdem besitzen diese eine Raushtemperatur von290 K. Der Eingangsverstärker im Transponder und in der Bodenstation



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

GSATZuleitung: −0,5 dBEmpfangsleistung: −133,18 dBWDie Raushtemperatur am Eingang des Satelliten berehnet sih aus
TSAT =

η TASAT

1,122
+ TZuleitung(1− 1

1,122

)

+ TAMPSAT
. (3.37)Die Bestimmung der wirksamen Antennenraushtemperatur TASAT

erfolgtaus Bild 2.3. Man erhält etwa 226 K. Dieser Wert ist mit dem Anten-nenwirkungsgrad η zu gewihten. 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 berehnet wer-den. Diese teilt sih auf, da niht nur Nutzsignalanteile verstärkt wer-den, sondern auh Stör- und Raushkomponenten. Die Raushleistungam Eingang beträgt über das gesamte Transponderband N = k TSATB ∧
=

−141, 5 dBW (k ist die Boltzmannkonstante), d.h. die Raushleistung istum den Faktor S/N = 6,79 kleiner als die Nutzsignalleistung. Daher teiltsih 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 sih jedoh nur die Raushleistung innerhalbdes Nutzsignalbandes aus. Da aufgrund der Bandbreiten ein Verhältnisvon 1/3 zu 2/3 herrsht, untersheiden sih die Raushleistungen um 3 dB.Die Gesamtraushleistung von 0,154 W teilt sih dann wie folgt auf:
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0,154 W = 0,1027 W + 0,0513 W.Damit gilt für den Downlink, aufgespaltet nah Nutzsignalbilanz undBilanz der durh den Uplink verursahten Raushkomponenten 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 graphish dargestellt. Für die Raushtemperatur am Empfän-gereingang gilt
TBS = TABS

+ TAMPBS
. (3.39)Die Raushtemperatur der Antenne kann aus Bild 2.4 abgelesen wer-den, wobei Raushkomponenten aus der direkten Umgebung aufgrundder Rihtharakteristik niht berüksihtigt 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 Vergleihzum Gütemaÿ des Satelliten ist dieser Wert, wie zu erwarten ist, deutlihshlehter.Das über den Downlink abgestrahlte Raushen, verursaht durh denUplink, besitzt am Empfängereingang die Leistung −140,08 dBW. DieRaushleistung des Downlinks am Empfänger innerhalb des Nutzsignal-bandes beträgt N = k TBSB

∧
= −148,21 dBW. Damit ist die gesamteRaushleistung −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 entspriht 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 Raushleistungdes Downlinks durh die deutlih shlehtere Qualität des Uplinks über-dekt wird. Am Ressouren shonendsten arbeitet ein SATCOM Link beiausgeglihenen Raushleistungsverhältnissen zwishen Up- und Downlink(Bild 3.20).Der theoretish erhaltene Wert für die Energie pro Bit kann prinzipielldirekt zur Berehnung der erwarteten Bitfehlerrate herangezogen werden.In den Simulationen stellt man jedoh fest, daÿ die Bitfehlerrate shlehterist, was auf niht optimale Takt- und Trägerrükgewinnung sowie aufnihtlineare Verzerrungen der Verstärkerröhre zurükzuführen ist. Eineanalytishe Bestimmung der BER ist daher in vielen Fällen gar nihtmöglih.Tritt auf der Übertragungsstreke Regen auf, steigt je nah Regenratedie Dämpfung an. Zusätzlih ist ausshlieÿlih auf dem Downlink einedeutlih erhöhte Raushtemperatur nah (2.28) zu berüksihtigen. Aufdem Uplink ist die Empfangsantenne weit genug von dem Regenereignisals Raushquelle entfernt, so daÿ diese Raushkomponente in der Summealler anderen Raushein�üsse vershwindet.3.5 Monte-Carlo SimulationWie wir gesehen haben, ist eine simulative Bestimmung der BER in vie-len Fällen erforderlih. Es bleibt jedoh die Frage, wie bei der Simulationvorzugehen ist, denn jedes Eingangssignal produziert im allgemeinen eineuntershiedlihe Anzahl von Bitfehlern. Die Bestimmung der BER kannniht exakt erfolgen, denn dazu wären unendlih viele Variationen des Ein-gangssignals notwendig. Vielmehr kann nur eine kleine zufällige Auswahlan Signalen zur BER Shätzung herangezogen werden. Das Standard-verfahren dafür, mit dem Zufall sein Glük zu versuhen, heiÿt Monte-Carlo Methode [TW94℄ nah dem Standort der traditionsreihen Spiel-bank. Diese Methode soll im folgenden näher betrahtet 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) entspriht, 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 tatsählihe BER wird durh 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)geshätzt, falls der Prozeÿ stationär und ergodish ist. Die Berehnung istauf K Summanden begrenzt, da nur endlih viele Realisierungen benutztwerden können. Die Zufallsvariable Y ist binomialverteilt. Sie ist derQuotient aus der Anzahl M der falsh empfangenen Bits zur gesamtenAnzahl N der pro Realisierung gesendeten Bits: Y = M/N . Die Wahr-sheinlihkeit dafür, daÿ genaum falshe Bits empfangen werden, ist nahder Binomialverteilung
pM (m, P̃ ) =

(
N

m

)

P̃m(1− P̃ )
N−m

, (3.43)wobei P̃ die wahre Bitfehlerwahrsheinlihkeit während des Versuhs ist.Gleihzeitig gilt dann auh
E

{
M

N

}

= E{Y } = P̃ . (3.44)Es stellt sih nun die wihtige Frage, wie vertrauenswürdig der Shätzwert
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) vereinfaht dargestellt werden, wenn folgende Variablensub-stitutionen durhgeführt werden:
N : = a+ b − 1

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

h1(P̃ ) und h2(P̃ ) zu bestimmen sind, sollte diese Gleihung in zwei gleih-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 numerish be-stimmt werden. Für ein Kon�denzniveau von 95 % ergibt sih 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 betrahteten Fällen N sehr groÿ ist, kann die Binomialver-teilung durh die Poissonverteilung
p(m,λ) =

λm

m!
e−λ (3.50)mit λ = P̃ · N angenähert werden. Die Kon�denzintervalle ergeben sihdann 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 auh 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 berehnet werden, bevor ein Kon�denzintervallmit Hilfe dieser Näherung bestimmt werden kann. Da übliherweise 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 Ungleihung im Argument derWahrsheinlihkeit läÿt sih durh 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 nah 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, vereinfaht sih die Ungleihungzu

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 rehten Seite ist in ŷ für ŷ > 0 streng monotonwahsend. Daher ist die Ungleihung für ŷ ≤ 10−2 gut erfüllt. Der Wertfür zα aus (3.57) bestimmt sih z.B. aus [BS84, Tabelle 1.1.2.9.2℄ gemäÿdem Wahrsheinlihkeitsintegral
φ0(zα) =

1− α

2
. (3.59)Das Vertrauensintervall ist nah (3.57) unsymmetrish zum Shätzwert

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

P̃1 − ŷ

ŷ
. (3.60)In Tabelle 3.3 ist für einige Zahlenwerte eine Übersiht zusammengestellt,wieviele Bitfehler während einer Simulation zu erzeugen sind, wenn einvorgegebenes Kon�denzniveau bei einer relativen Unsiherheit ǫ erfülltwerden soll. Man erkennt, daÿ die Anzahl der zu simulierenden Bitfehlersehr stark von der Breite des geforderten Vertrauensintervalls abhängt.Die Untershiede für untershiedlihe 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 Unsiherheit ǫ.Der unbedarfte Leser wird sogleih nah den besten Werten für ǫ und αstreben. Es bleibt jedoh zu bedenken, daÿ neben den fehlerhaften Bitsauh die meist zahlreihen ungestörten Bits simuliert werden müssen. Bit-fehlerraten zwishen 10−3 und 10−6 müssen je nah gefordertem Diensterreiht werden. Legt man ein Kon�denzniveau von 0,95 und eine rela-tive Unsiherheit von 21,6% zugrunde, sind zwishen 105 und 108 Bitsfür jede statistishe Realisierung durh das Simulationsmodell zu shie-ben. Zusätzlih sind etwa 20 Durhläufe erforderlih, um den zentralenGrenzwertsatz zu erfüllen. Je nah Komplexität der Simulation (rük-gekoppelte Regelshleifen) und benutztem Überabtastfaktor SPS werdenauf SUN Spar-10 Workstations Simulationszeiten zwishen 15 min undmehreren Stunden, bei Bandspreizverfahren sogar von Tagen, benötigt.



3.6 Importane Sampling 99Eine Vergröÿerung des zugelassenen Unsiherheitsbereihs ist daher un-umgänglih. 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 verursaht, steht dies im Wi-derspruh zur Voraussetzung statistish unabhängiger Zufallsvariabler amEmpfängereingang. Man kann zeigen, daÿ dies zu einer Verbreiterung desKon�denzintervalls führt [KD88℄. Dies kann vermieden werden, indem dieBits vershahtelt übertragen werden. Dafür sorgt im Sender ein Inter-leaver [Fri95℄, im Empfänger ein Deinterleaver.3.6 Importane 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 versuhen, durh gezielte Veränderungder statistishen Eigenshaften des Raushprozesses bzw. der Störungenauf dem Kanal höhere Bitfehlerraten hervorzurufen. Da diese Änderungenbekannt sind, kann durh einen Korrekturfaktor die tatsählihe 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 Gewihtungsfunktion. Die Dihtefunktion
p⋄X(x) ist eine zu pX(x) modi�zierte Dihte, die die Wahrsheinlihkeit



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

1

K

K∑

k=1

H(xk)w(xk). (3.63)Für den Erwartungswert dieses Shätzwerts bezüglih 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 Shätzer erwartungstreu für P̃ ist. E⋄{.} bedeutet die Be-rehnung des Erwartungswertes bezüglih der modi�zierten Dihte p⋄X(x).Damit bleibt durh die Gewihtung von pX(x) der Erwartungswert E{Y }unverändert, wenn die AusgangsfolgeH(xk) ebenfalls mit w(xk) gewihtetwird.Die Dihte pX(x) ist maÿgeblih durh die Wahrsheinlihkeitsdihte derStörung auf dem Kanal bestimmt, da das Nutzsignal nah Quellen- undKanalodierung ein von der Störung statistish unabhängiger, weiÿer Pro-zeÿ mit gleihverteilten Symbolen ist. Die Modi�zierung der Dihte desStörers ist im allgemeinen sehr shwierig, da die für die Bitfehlerrate we-sentlihen Bereihe � daher der Name Importane Sampling � nihtbekannt sind und zudem vom Detektor abhängen.Ein allgemeines Vergleihsmaÿ für die Vorteile des Importane Samplingsgegenüber der Monte-Carlo Simulation ist die jeweilige Varianz des Shät-zers. Bei gleihem Stihprobenumfang sollte die Varianz σ2
IS des Shätzersmit Importane Sampling deutlih kleiner sein als die Varianz σ2

MC des



3.6 Importane Sampling 101Monte-Carlo Shätzers. Bei statistish unabhängigen Fehlern und K zu-grundeliegenden simulierten Realisierungen ergibt sih nah (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 untershiedlihe Realisierungen des ergodishen Eingangsprozesses
X stohastish unabhängig voneinander, vereinfaht sih die Gleihungzu
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 sih um einen Bitfehlerdetek-tor, so daÿ H2(X) ≡ H(X) gilt. Es ergibt sih 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 Wunshvorstellung ist, daÿ
σ2
IS < σ2

MC (3.69)gilt. Dies ist gleihbedeutend mit
E{H(X)w(X)} < E{H(X)} = P̃ . (3.70)Diese Ungleihung ist jedoh nur bei geshikt gewähltem w(x) zu erfül-len. Ansonsten muÿ eventuell die Relation �>� in der Ungleihung verwen-det werden. Eine eindeutige Aussage, mit welhem Verfahren die bessereLeistung erzielt wird, ist daher niht möglih. Deswegen ist ImportaneSampling niht immer die günstigere Simulationsvariante.Ein Spezialfall liegt vor, wenn für den Störprozeÿ eine mittelwertfreieadditive Gauÿdihte angenommen wird (AWGN). Die für die Bitfehlerratewihtigen Bereihe sind dann eindeutig lokalisierbar und liegen in denFlanken (Bild 3.27). Eine stärkere Gewihtung dieser Bereihe vergröÿertdie Wahrsheinlihkeit eines falsh übertragenen Symbols. Nah [SB80℄wird die Gewihtung

w(x) =
pαX(x)

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

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

b =

√

1− α

(2π)α
, α ∈ [0, 1]. (3.72)
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Bild 3.27: Flähe zur Bestimmung der Bitfehlerrate (Beispiel).Man erhält die modi�zierte Dihte 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. DerBereih α > 1 führt auf ein vollkommen unrealistishes Verhalten, für
α < 0 werden die Flanken geringer gewihtet.Nah Bild 3.27 verändert diese Methode die Dihte in beiden Flankenbe-reihen, also niht nur im shra�erten Bereih. Für die Bitfehlerbestim-mung ist jedoh nur eine der beiden Seiten ausshlaggebend. Damit istdas Verfahren niht e�ektiv genug.Eine Verbesserung besteht darin, den Mittelwert der Dihte zu verändern.Man nennt dies Improved Importane Sampling (IIS). Die Realisierung istallerdings sehr aufwendig, da der Mittelwert abhängig vom Signalverlaufvariiert werden muÿ [CLSY93℄.Hat der Übertragungskanal ein Gedähtnis (Mehrwegekanal), werden dieStörein�üsse statistish abhängig. Dadurh entstehen bei der Übertra-gung Bündelfehler. Für das Importane Sampling bedeutet dies einenLeistungsverlust [HJ87℄, der in [KD88℄ bestimmt wurde.Eine weitere Möglihkeit den Aufwand zu reduzieren, ist die Extrapola-tion der Dihte�anken durh 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 Bereihe zur Berehnung der Fehlerwahrsheinlihkeit in Abhängig-keit von einer Shwelle S. Bei binärer Signalisierung gelten die Fehler-wahrsheinlihkeiten

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 untershiedlih sind,sind die zugehörigen Dihten mit pν0(x) und pν1(x) gekennzeihnet. Beieiner genügend groÿen Shwelle S (im Flankenbereih) erhält man fol-gende Gleihung [Jer84℄:
ln
[

− ln
(
1− 2P0(S)

)]

= ν0 ln
S√
2σ0

. (3.75)Diese Gleihung gilt analog auh für P1(S). Durh simulative Bestimmungder Fehlerwahrsheinlihkeiten P0(S) bzw. P1(S) für mehrere Shwellen
S, die gröÿere Bitfehlerraten erzeugen als die tatsählihe, können durhAuftragen der Meÿpunkte über der Shwelle S die Werte für νi und σi(i = 1, 2) bestimmt werden. Damit ist die Dihte pνi(x) bekannt. Mit(3.74) und der tatsählihen Shwelle S kann daraus die Bitfehlerrate desbetrahteten Systems berehnet werden. Der Vorteil liegt in der Verkür-zung der gesamten Simulationszeit, indem Simulationen bei höheren Bit-fehlerraten durhgeführt werden, aus denen die tatsählihe Bitfehlerrateanalytish bestimmt wird.Eine implizite Voraussetzung bei all diesen Vorgehensweisen ist die Mo-dellierung des zugrundegelegten Kanals als AWGN. Gerade durh dieseEigenshaft entstehen die für die Bitfehlerrate wihtigen Dihte�anken.



3.6 Importane Sampling 105Andererseits ist dann ausgehend von der Energie pro Bit am Empfän-gereingang eine analytishe Berehnung der Bitfehlerrate ohne Simula-tion möglih. Beein�ussen das Signal zusätzlih Nihtlinearitäten, kanndie Dihtefunktion stark verändert werden, so daÿ die ursprünglihen Vor-aussetzungen an die Dihte niht mehr erfüllt sind. Fehler bei der Bereh-nung der tatsählihen Bitfehlerrate sind die Folge.Daher ist bei der Simulation von Nahrihtenkanälen mit nihtlinearenElementen und Mehrwegeausbreitungen die konventionelle Monte-CarloTehnik die einzige Möglihkeit, aussagefähige Simulationsergebnisse zuerhalten.



106 3 Realisierung mit COSSAP



4.1 Dopplerkompensation 1074 Ergebnisse4.1 DopplerkompensationIn Abshnitt 2.4 wurde gezeigt, daÿ durh die Relativbewegung zwishenniedrig�iegenden Satelliten und der Bodenstation eine Dopplervershie-bung entsteht, die für den Frequenzbereih 20/30 GHz bei mehreren100 kHz liegen kann [KJ96℄. Dieser Frequenzo�set führt dazu, daÿ dasNutzsignal nur noh teilweise oder auh gar niht in den Empfangsbe-reih fällt. Eine Reduzierung des Signal zu Störverhältnisses bzw. eineUnterbrehung der Übertragungsstreke ist die Folge. Gegenmaÿnahmenkönnen in Form von Regelkreisen ergri�en werden, die die Dopplerver-shiebung kompensieren.

*Bild 4.1: DPSK (a) Modulator, (b) Demodulator; * kennzeihnetdie 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 Nahrihteninhalt 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 errehnet daraus die ursprünglihe 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 Dopplervershiebung auf DPSK demodulierte Signale istdeutlih erkennbar. Im allgemeinen ist DPSK ungeeignet für die Übertra-gung auf dopplerbehafteten Kanälen. Eine Möglihkeit zur Kompensationbietet die Kopplung eines DPSK Demodulators mit einem Dopplershät-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; * kennzeihnet die Bildung deskonjugiert komplexen Wertes.



4.1 Dopplerkompensation 109Das Signal aus (4.4) gelangt inklusive einer additiven mittelwertfreienRaushkomponente auf den Eingang des EDPSK Demodulators. Durhdie 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)welhes zu den Zeitpunkten tk = (k+3/4)TS abgetastet wird. Da die Da-tenphase ϕS(t) während der Symboldauer (bei Vernahlässigung weitererKanalein�üsse) näherungsweise konstant ist, vershwindet 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 durh seine Glättungseigenshaften dasRaushen entfernt, erhält man

x2(tk) = A2(tk) e
jπfDTS . (4.7)Durh Argumentbildung erhält man die Phase von x2(tk). Die Multipli-kation mit 2 ergibt den Shätzwert für die Dopplervershiebung, die ausdem DPSK demodulierten Signal nah (4.5) durh komplexe Multiplika-tion entfernt werden kann.

⊗ ⊗

Bild 4.3: DDPSK Modulator.Ein anderes Verfahren kompensiert die Dopplervershiebung durh zwei-fahe Di�erenzodierung [SD92℄, indem der Modulator nah Bild 4.1 zwei-mal hintereinander angeordnet wird (Bild 4.3). Er heiÿt daher im weiterenDouble DPSK (DDPSK). Im ersten Shritt entsteht die Phase ϕ′(t) ge-mäÿ (4.2). Die nah dem zweiten Shritt über den Kanal gesendete Phaseist
ϕS(t) = ϕS(t− TS) + ϕ′(t). (4.8)



110 4 ErgebnisseDer Demodulator berehnet 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 nah (4.4), gilt,wenn die für (4.7) geltenden Voraussetzungen auh hier angewandt wer-den, nah der ersten Demodulatorstufe
r1(t) = r(t) r∗(t− TS) = A2(t) ej(2πfDTS+ϕ′(t)) (4.11)und nah der zweiten Di�erenzdeodierung

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

*

*

*Bild 4.4: DDPSK Mehrfahphasendemodulator.



4.1 Dopplerkompensation 111Die Dopplervershiebung wurde vollständig kompensiert. Werden in denletzten Gleihungen zusätzlih die Raushkomponenten berüksihtigt,entstehen eine Menge additiver Raushterme, gegenüber denen der De-modulator emp�ndlih reagiert. Daher wurde in [OPR79℄ eine Erweite-rung des DDPSK Demodulators vorgeshlagen, indem die erste Demo-dulationsstufe L-fah parallel implementiert wird. Die einzelnen Zweigeuntersheiden sih nur in der Phase βi der zusätzlih eingeführten Pha-senshieber (Bild 4.4) mit βi = (i−1)π/L, woraus sih der Name DDPSKMehrfahphasendemodulator ergibt. Die tiefpaÿge�lterten und abgetaste-ten Signale werden quadriert, so daÿ die im Signal enthaltene Informationeliminiert wird. Beshränkt man sih auf die Beobahtung des Realteils,ergibt sihRe{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 Ausdruk yi(t) wird maxi-mal, wenn βi dem durh die Dopplerfrequenz entstehenden Phasenwinkelüber einer Symboldauer ungefähr entspriht. 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 Raushterme im zweiten Demodulator, so daÿ die Gesamtperfor-mane bei geringen Dopplervershiebungen verbessert wird. Einen gün-stigen Kompromiÿ zwishen Genauigkeit der Dopplerkompensation undAufwand stellen L=6 Zweige dar. Demgegenüber ist ein einfaher DD-PSK4 Multiphasendemodulator niht bekannt.Diese vier Demodulatoren (DPSK, EDPSK, DDPSK und DDPSK Mehr-fahphasendemodulator) wurden in untershiedlihen Dopplerszenarienmiteinander verglihen. Es handelt sih um dopplerfreie Übertragungsowie um Dopplervershiebungen 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 niht das gesamte Dopplerpro�l simuliert werdenkann, wurde der für die Demodulation interessanteste Teil gewählt. Dieserergibt sih, wenn sih die Bodenstation auf der Bodenspur des Satellitenbe�ndet und dieser gerade den Zenith passiert. Dort ist die Dopplerrateam gröÿten. Eine ausreihende 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 tatsähliher Übertragungszeit erreiht. 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. Deutlih ist jedohdie Vershlehterung der Bitfehlerrate bei hohen Dopplerraten (LEO) zuerkennen. Bei DPSK4 ist überhaupt keine Übertragung möglih. Ab-hilfe sha�t EDPSK (Bild 4.6). Die Bitfehlerraten sind dann deutlihbesser. Sogar die LEO Dopplervershiebung verursaht nur leihte Ver-shlehterungen, die immer noh eine gute Nahrihtenverbindung ermög-lihen. Der DDPSK Demodulator ist in seiner Leistungsfähigkeit deutlihshlehter (Bild 4.7), da nah der zweiten Demodulation eine zusätzli-he Anzahl an Raushtermen das Signal beein�uÿt. Trotzdem läÿt sihzumindest für DDPSK2 bei ausreihendem Eb/N0 (etwa 3 dB mehr alsbeim EDPSK) eine brauhbare Übertragungsstreke einrihten. Die Mul-tiphasen DDPSK zeigt die shlehteste Performane (Bild 4.8) von allenDemodulatoren, da die βi fest gewählt sind. Dieser Demodulator ist fürdie hier auftretenden hohen zeitvarianten Dopplervershiebungen nihtgeeignet. Nur eine ständige Anpassung der Phasenterme an die Dopp-lersituation kann Abhilfe sha�en. Zudem liegt das Problem darin, daÿnur eine begrenzte Dopplerphasenkompensation von ±π/2 durhgeführtwerden kann, da ansonsten Fehldetektionen durh Vershiebung 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 tatsählih auftretenden Dopplerraten liegt.Einen Vergleih aller Demodulatoren ohne Doppler zeigt Bild 4.9. Dabeisind die βi im Multiphasendemodulator optimal gewählt, so daÿ dessenPerformane deutlih besser ist als die des reinen DDPSK Demodulators,der durh die Raushterme beeinträhtigt wird. Bei der Dopplervershie-bung durh einen LEO Satelliten (Bild 4.10) ändern sih die Verhältnissedrastish. Wie oben erwähnt, kann der Multiphasen DDPSK die groÿenPhasenvershiebungen durh die hohe Dopplerrate niht mehr korrigie-ren. Die DPSK Referenz zeigt eine ähnlih hohe Bitfehlerrate. Die bestenErgebnisse liefert der EDPSK Demodulator. Eine deutlih shlehtereLeistung zeigt der DDPSK Demodulator, dessen Problem auh hier diezusätzlihen Raushterme sind.
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Bild 4.9: Bitfehlerraten ohne Dopplervershiebung.

Bild 4.10: Bitfehlerraten mit LEO Dopplervershiebung.



116 4 ErgebnisseEin anderer hier niht weiter untersuhter Vorshlag zur Dopplerkompen-sation ist die Kopplung eines kohärenten Demodulators mit einem PhaseLoked Loop (PLL) zweiter Ordnung [KOM92℄ (eine ähnlihe Abhand-lung, leider nur als Originaltext auf japanish, �ndet man in [KOM93℄).Die Bedingung für den PLL ist, daÿ die maximale Dopplervershiebungkleiner ist als die lok-in Frequenz des PLL. Die Bandbreite des PLL muÿdaher deutlih gröÿer sein als die des Demodulators bei shmalbandigenSignalen. 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 shmalbandigenNutzsignalen meist niht erfüllt ist. Weiterhin wurde festgestellt, daÿ diefür die Lok-in Frequenz notwendige Bandbreite auh ausreihend ist, denhohen Dopplerraten zu folgen.Eine zweite in der Verö�entlihung von [KOM92℄ angesprohene Möglih-keit ist der Blokdemodulator, der aus zwei Teilen besteht. Das Signalwird zunähst grob in die Basisbandlage abgemisht. Der verbleibendeFrequenzo�set kann durh die üblihe Trägerrükgewinnung ausgeregeltwerden. Da in der groben Herabsetzung der Trägerfrequenzen das Vorwis-sen über den zu erwartenden Doppler eingeht, sollte ein einfahes Doppler-berehnungsprogramm Werte der voraussihtlihen Dopplervershiebungermitteln, die den Mishoszillator steuern.Bei Verwendung von CDMA Signalen besteht eine weitere Kompensati-onsmöglihkeit darin, zwei um π/2 vershobene linear polarisierte Signalezu übertragen [Kaj93, Kaj95℄. Die eine Polarisationsrihtung enthält dengespreizten Datenstrom, die andere ein reines Spreizsignal. In beidenPolarisationsebenen werden vershiedene Spreizfolgen verwendet, damitdie Übertragungsqualität durh Kreuzpolarisationen niht vershlehtertwird. 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 Raushen lassen sih dann die beiden Signale voneinander tren-nen. Da beide Signalanteile gleihermaÿen dopplervershoben sind, kanndas niht datenmodulierte Spreizsignal zur Dopplerkompensation benutztwerden. Die Leistungsfähigkeit dieses Verfahrens steigt und fällt mit derStärke der Polarisationsdrehung des Kanals und der Orthogonalität derCodes.[VA91℄ zeigt Möglihkeiten der Dopplerkompensation bei Punkt zu PunktVerbindungen. Leider lassen sih diese Ideen niht auf satellitenbasierteMobilfunksysteme übertragen, da die Kompensationsverfahren nur für ein



4.2 Störszenarien 117Sender/-Empfängerpaar gelten. Bei mehreren gleihzeitigen Signalen tre-ten zwangsläu�g Frequenzübershneidungen auf.Die Untersuhungen zeigen, daÿ es ein überall einsetzbares Verfahren nihtgibt. Vielversprehende Demodulatoren sind der EDPSK bzw. Demodula-toren mit einer Trägerfrequenzrükgewinnung. Durh die groÿen Doppler-vershiebungen ist allerdings eine Vorkompensation erforderlih, die dasSignal frequenzmäÿig in den Fangbereih der Regelungen bringt. Jedesmobile Terminal benötigt Rehenkapazität, um aus der Uhrzeit, aus wel-her sih die aktuelle Satellitenkonstellation ergibt, und der Position desTeilnehmers die zu erwartende Dopplervershiebung des Satelliten zu be-rehnen. Da die meisten Satellitenkommunikationssysteme ein Naviga-tionssystem enthalten werden, ist eine Positionsbestimmung auf minde-stens einen Kilometer genau erreihbar, sofern das Problem der Anfangs-synhronisation gelöst ist. Zudem kann durh die Verwendung von SpotBeams eine grobe zusätzlihe Vorkompensation für den ausgeleuhtetenBereih im Satellitentransponder statt�nden.4.2 StörszenarienDie Nahrihtenübertragung über Satelliten mit transparentem Trans-ponder unterliegt deutlih anderen Störgefahren als konventionelle ter-restrishe Verbindungen [KJ96b℄. Dies liegt an dem einfahen Aufbaudes Transponders, der das Signal nur verstärkt und auf der Downlink-frequenz zur Erde zurükstrahlt. Dies bedeutet, daÿ der TransponderSignale aus seinem gesamten Spot Beam Bereih empfängt und zur Erdezurükstrahlt, sofern diese im rihtigen Frequenzbereih 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 nihtlinear. Dies bedeuteteinerseits eine Leistungsbegrenzung, andererseits die Erzeugung von Inter-modulationsprodukten, die zusätzlih als Störungen innerhalb des Trans-ponderbandes auftreten. Leistungsbegrenzung bedeutet vorwiegend, daÿalle Raushkomponenten, jedes Störsignal und die Intermodulationspro-dukte Verstärkerleistung für sih beanspruhen und somit den Nutzsi-gnalen entziehen. Starke Störungen können sogar dazu führen, daÿ dasNutzsignal fast keine Leistung erhält und niht mehr übertragen werdenkann. Diese Probleme sollen anhand von einigen Simulationsbeispielennäher beleuhtet werden. Speziell wird auh die Verwendung von Band-spreizsignalen zur Vermeidung solher Störungen untersuht.
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Bild 4.11: Störszenario.Das generelle Simulationsszenario zeigt Bild 4.11. Ein Nutzsignal wirdzwishen Sendestation A und einer Empfangsstation über einen trans-parenten Transponder übertragen. Dieser be�ndet sih in einem geosta-tionären Orbit. Als High Power Ampli�er (HPA) wird eine nihtlineareVerstärkerröhre benutzt. Ein zweites Datensignal der Sendestation B wirdfür eine zweite Übertragungsstreke genutzt. Gleihzeitig soll sih diesesSignal im transparenten Transponder der ersten Übertragungsstreke 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 herrsheklarer Himmel, so daÿ im wesentlihen die Freiraumdämpfung und dasRaushen die Übertragungseigenshaften bestimmen.Als Störsignale (Sendestation B) werden untershiedlih modulierte Si-gnale verwendet. Der einfahste 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 untershiedlihen Anzahl an Zuständen. Im Vergleihdazu kommen noh zwei analoge Modulationsarten zum Einsatz und zwarOOK oder Morseübertragung, sowie AM.Neben den Störern selbst werden auh die folgenden Parameter verändert:- das Signal zu Störverhältnis SJR (Signal to Jammer Ratio),- die Trägerfrequenzdi�erenz zwishen Nutzsignal und Störsignal und



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

Bild 4.12: Bitfehlerraten, verursaht durh vershiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 0 Hz zwishenNutzsignal und Störsignal.Die Simulationen zeigen sehr shnell, daÿ die vershiedenen Modulati-onsarten der Störer und die Anzahl der verwendeten Symbole kaum un-tershiedlihe 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 untersheiden sih diese nur wenig, wie Bild 4.12bis Bild 4.16 für vershiedene Frequenzdi�erenzen zeigen. Eine kleine,aber niht widersprühlihe 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, verursaht durh vershiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 0.75/TS zwishenNutzsignal und Störsignal.deutlih weniger als PSK4 und ASK4. Dies liegt am untershiedlihenLeistungsdihteverlauf der vershiedenen 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 Bereih, der für die Datenübertragung niht mehr ganzso wihtig ist. Ähnlih stellt sih die Situation für OOK dar, da die deut-lih gröÿte Leistungsdihte im Bereih der Trägerfrequenz erreiht wird.Die Bandbreite des OOK Signals entspriht zwar der des Nutzsignals, dieLeistungsdihte ist aber auÿerhalb des Trägerfrequenzbereihs geringer,so daÿ OOK auh hauptsählih in der Flanke des Nutzsignals stört. Diebeiden anderen Modulationsarten, ASK4 und PSK4, haben eine gleih-förmigere Leistungsdihte, die auh noh im Kernbereih des Nutzsignal-spektrums durh Überlagerung eine erheblihe Störung verursahen.Be�nden sih die Mittenfrequenzen der Störsignale am Rand des Nutz-signalbereihs (Bild 4.15) oder ganz auÿerhalb (Bild 4.16), ist die Beein-�ussung der Übertragung deutlih geringer. Tendenziell zeigen in die-sen Bildern OOK und unmodulierter Träger eine stärkere Vershlehte-rung des Nutzsignals. Dies liegt an der punktuell höheren spektralenLeistungsdihte, so daÿ auh Intermodulationsprodukte mit höherer Lei-stungsdihte entstehen, die die BER erhöhen. Liegen die Störungen in
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Bild 4.14: Leistungsdihtespektren 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 möglih. Danah sinkt dieBER mit steigendem SJR. Einen Überblik über die Frequenzabhängig-keit anhand der Störmodulationsart PSK4 gibt Bild 4.17. Solange sihder Störer innerhalb des Nutzsignalbandes be�ndet, ist die Degradationabhängig vom SJR relativ stark. Liegt der Störer auÿerhalb des Nutzsi-gnalbandes, reduziert sih die Degradation sehr stark. Sie bleibt jedohauh für wahsende Frequenzdi�erenzen nahezu gleih. Dies ist auf denEin�uÿ der Intermodulationsprodukte zurükzuführen, die auh bei grö-ÿerem Frequenzabstand bestehen bleiben (Tabelle 3.2).Der Ein�uÿ des SJR auf die Qualität der Übertragungsstreke ist als Über-siht für PSK4 modulierte Störsignale für vershiedene Frequenzdi�eren-zen in Bild 4.18 wiedergegeben. Man erkennt die Verkleinerung der BERmit wahsendem SJR in Abhängigkeit von der Frequenzdi�erenz. Für Fre-quenzdi�erenzen von 1,25/TS und darüber sind kaum noh Untershiedefeststellbar.Aus Bild 4.19 ist der Ein�uÿ der Bandbreite bei PSK4 modulierten Stör-signalen in vershiedenen Frequenzabständen erkennbar. Dort ist die Bit-fehlerrate für untershiedlihe Bandbreitenverhältnisse zwishen Störer
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Bild 4.15: Bitfehlerraten, verursaht durh vershiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 1.25/TS zwishenNutzsignal und Störsignal.

Bild 4.16: Bitfehlerraten, verursaht durh vershiedene Störer,über SJR bei einem Trägero�set von 2/TS (keine Über-lappung) zwishen Nutzsignal und Störsignal.
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Bild 4.17: Bitfehlerraten, verursaht durh einen PSK4 Störer,über der Frequenzdi�erenz zwishen Nutzsignal undStörsignal.und Nutzsignal bei gleihbleibender Signalenergie dargestellt. Be�ndetsih das Störsignal auÿerhalb des Nutzsignalbandes im Abstand 3/TS, istkeine Veränderung erkennbar. Störer innerhalb des Nutzsignals zeigenmit kleiner werdender Bandbreite eine leiht steigende Tendenz bezüg-lih dessen Degradation, da die Leistungsdihte ansteigt und damit dieIntermodulationsprodukte gröÿer werden.Betrahtet man die über 30 Symbole gemittelte Amplitude eines OOK Si-gnals am Eingang der TWT für vershiedene SJRs über der Zeit anhandvon Bild 4.20, so stellt man fest, daÿ das Input Bak O� (IBO) der TWTmit gröÿer werdender Störenergie (SJR wird kleiner) steigt. Bei einemSJR von -3 dB resultiert eine verbleibende Amplitudenshwankungsbreitevon 2,6 dB. Bei gröÿerem SJR wird die Shwankungsbreite immer ge-ringer, da der Ein�uÿ des OOK Signals immer geringer wird und dasNutzsignal eine konstante Einhüllende besitzt. Diese Shwankungen desIBO haben über die AM/PM-Verstärkerkennlinie aus Bild 3.24 eine Pha-senshwankung 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 , verursaht durh einen PSK4 Störer,mit vershiedenen Frequenzo�sets über SJR.

Bild 4.19: Bitfehlerraten, verursaht durh einen PSK4 Störer,über dem Bandbreitenverhältnis Bj/Bs, (SJR=10 dB).verringern die Phasenshwankungsbreite. Aufgrund der geringen Phasen-shwankungen reduziert die Phasenkennlinie des nihtlinearen Verstärkersdie Übertragungsqualität auf der SATCOM Streke nur unwesentlih. 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 solhen Störungen aufweisen.Zunähst wird das Nutzsignal (PSK4) durh die Modulation mit einerFrequenzsprungfolge bandgespreizt. Pro Hop werden 32 Symbole über-tragen. Es wird davon ausgegangen, daÿ der Transponder den gesamtenFrequenzbereih des Hoppers überträgt. Allerdings erfolgt die Simula-tion mit einer deutlih geringeren Bandbreite (siehe Abshnitt 3.2.2.1),so daÿ die Simulationszeiten erträglih bleiben. Als Störer werden PSK4,OOK und ein unmodulierter Träger verwendet. Die Störer be�nden sihim Zentrum des Hopbereihs. Da der Hopfolge eine Pseudozufallsfolgezugrunde liegt, wird jede Frequenz gleih häu�g benutzt, so daÿ prinzipi-ell der Störer an jeder beliebigen Stelle des Hopbereihs plaziert werdenkönnte, ohne den Ein�uÿ merklih zu ändern. Be�ndet sih der Störerauÿerhalb des Hopbereihs aber trotzdem noh innerhalb des Transpon-ders, ergeben sih ähnlihe Verläufe wie in Bild 4.16 für ein ungespreiztesNutzsignal. Da in diesem Bild der BER Verlauf eines PSK4 Störers inetwa die minimal erreihbare BER einer FH Streke darstellt, solange dasStörsignal innerhalb des Transponderbandes verbleibt, wird dieser Ver-lauf in Bild 4.21 und den folgenden als beste Referenz (nh(best)) miteiner punktierten Linie dargestellt. Der shlehteste Fall entspriht einem



126 4 ErgebnisseStörer in der Mitte des ungespreizten Nutzsignalbandes gemäÿ Bild 4.12,dessen Verlauf für einen PSK4 Störer ebenfalls als punktierte Referenzlinie(nh(worst)) in den folgenden Ergebnisbildern dargestellt wird. Im allge-meinen sollten die Bitfehlerraten der gespreizten Signale zwishen 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, verursaht durh einen PSK4Störer, über SJR für vershiedene Spreizfaktoren.In Bild 4.21 ist die BER für eine FH SATCOM Streke bei einem PSK4Störsignal für untershiedlihe 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 maht allerdings auh keinenSinn, da durh die Spreizung im wesentlihen nur der direkte Ein�uÿ derStörung unterdrükt werden kann, niht jedoh die Intermodulationspro-dukte der TWT. Daher fällt shon bei einem Spreizfaktor von 64 dieBitfehlerkurve mit der besten Referenzkurve zusammen. Generell könnendrei Kurvenabshnitte untershieden werden:1. Im Bereih von -3 dB bis 0 dB SJR ist der Ein�uÿ des Störers sehrstark. Die Spreizung des Nutzsignals mit den Faktoren 16 und 32 istniht ausreihend, um die BER zu reduzieren. Auh beim Spreizfaktorvon 64 ist die Bitfehlerrate sehr groÿ. Ein Grund ist die shlehteRahmensynhronisation in diesem SJR Bereih und das kleine IBO.



4.2 Störszenarien 1272. Der normale Betriebsbereih erstrekt sih zwishen 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 sih die E�ektivität, da die punktierte Referenzlinieniht untershritten werden kann.3. Im Bereih SJR>5 dB wird eine deutlihe Verminderung des Störein-�usses sihtbar. Dadurh verringert sih der durh Spreizung erreih-bare Gewinn gegenüber der Störung. Die Verwendung groÿer Spreiz-faktoren wird daher zusehends ine�ektiver. Zudem laufen alle Kurvenasymptotish auf die minimal erreihbare Bitfehlerrate von 1,5·10−4zu. Es handelt sih dabei um die BER der ungestörten Übertragungs-streke mit einem linearen Verstärker im Transponder.

Bild 4.22: Bitfehlerraten für FH, verursaht durh einen OOKStörer, über SJR für vershiedene Spreizfaktoren.Man erkennt, daÿ die Bandspreizung nur in einem kleinen SJR Bereihden investierten Aufwand rehtfertigt. Bei starken Störungen ist auhdas FH Verfahren mahtlos. Bei einem OOK Störer (Bild 4.22) zeigt sihein ähnlihes Verhalten. Ein Untershied ergibt sih für kleines SJR um-1 dB. Hier genügt shon ein Spreizfaktor von 16, um die beste Referenzzu erreihen, so daÿ eine stärkere Spreizung in diesem Bereih unnötig ist.Bei Verwendung eines unmodulierten Trägers als Störung (Bild 4.23) zeigtsih im wesentlihen ebenfalls das zuvor beshriebene Verhalten. Im nor-
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Bild 4.23: Bitfehlerraten für FH, verursaht durh einen unmo-dulierten Träger als Störer, über SJR für vershiedeneSpreizfaktoren.

Bild 4.24: Vergleih der Bitfehlerraten für FH bei untershiedli-hen Störungen über SJR.



4.2 Störszenarien 129malen Betriebsbereih (0�5 dB) wird ein sehr hoher Spreizgewinn gegen-über der ungespreizten Streke erzielt, da dort der Störer durh seine hoheLeistungsdihte eine sehr starke Störwirkung erzielt.Einen Performanevergleih der Übertragungsstreke unter Einwirkungder vershiedenen Störer zeigt Bild 4.24, wobei das Nutzsignal mit einemSpreizfaktor von 32 übertragen wird. Im Bereih SJR<0 dB verursahtPSK4 die gröÿten Störungen, da der Störer die gleihe Modulationsartwie das Nutzsignal benutzt. Der Ein�uÿ nimmt allerdings mit shwäherwerdendem Störer ab. Im übrigen Bereih untersheiden sih die Ein�üsseder Störer nur geringfügig.Die Untersuhung hat gezeigt, daÿ FH bei Störsignalen, deren Energienkleiner sind als die des Nutzsignals, eine deutlihe Reduzierung der Ein-�üsse erreihen kann. Diese Ergebnisse sind auh auf ein FH Netz anwend-bar, da dann das IBO der TWT so eingestellt wird, daÿ die ungestörteÜbertragungsstreke ohne wesentlihe Intermodulationsein�üsse funktio-niert. Wird in dieser Situation ein zusätzlihes Störsignal empfangen,verringert sih das IBO in den nihtlinearen Bereih hinein. Die Bitfeh-lerraten vershlehtern sih gemäÿ den aufgeführten Ergebnissen für einFH Signal.Ein weiteres Bandspreizverfahren ist DSSS, dessen Störunterdrükungs-fähigkeiten auf SATCOM Streken im folgenden untersuht wird. AusAufwandsgründen werden nur die Spreizfaktoren 16 und 32 verwendet.Zum Vergleih sind wie bei den Untersuhungen über FH die BER Refe-renz Verläufe der ungespreizten Streke als punktierte Linien in die Ergeb-nisse eingezeihnet. Das geringste erreihbare BER Niveau liegt bei derungestörten Streke mit linearem Transponder (1,5·10−4), so daÿ DSSSSignale aufgrund ihrer Störunterdrükungseigenshaften die untere BERReferenzkurve untershreiten können.Bild 4.25 zeigt die Ergebnisse bei einem PSK4 Störer für die beiden unter-suhten Spreizfaktoren, 16 und 32, über SJR. Bei einem Spreizfaktor von16 ergeben sih ähnlihe 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 shmalbandige Störer beim DSSS Verfahren besonders gut un-terdrükt werden. Der Ein�uÿ der Störung (hohe Leistungsdihte 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, verursaht durh einen PSK4Störer, über SJR für vershiedene Spreizfaktoren.

Bild 4.26: Bitfehlerraten für DSSS, verursaht durh einen OOKStörer, über SJR für vershiedene Spreizfaktoren.
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Bild 4.27: Bitfehlerraten für DSSS, verursaht durh einen unmo-dulierten Träger als Störer, über SJR für vershiedeneSpreizfaktoren.

Bild 4.28: Vergleih der Bitfehlerraten für DSSS bei untershied-lihen Störungen über SJR.



132 4 ErgebnisseDie ungestörte Streke 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 linearenBereih und die Intermodulationsprodukte vershwinden. Die BER ver-ringert sih auf den minimalen Wert. Für ein SJR von 10 dB, also ohneStörung, wurde eine Simulation durhgeführt. Das Ergebnis, welhes inBild 4.25 durh einen Stern gekennzeihnet ist, fällt mit der minimalenBER zusammen.Beim OOK Störer (Bild 4.26) ergeben sih sehr gleihmäÿige Kurven überdem gesamten SJR Bereih. Das generelle für den PSK4 Störer beshrie-bene Verhalten ist auh hier wiederzuentdeken. Eine sehr starke Ver-shlehterung 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. Vershiebt man den Störer ausder Mitte hinaus, werden nah der Entspreizung gröÿere Teile des danngespreizten Störsignals wegge�ltert. Der Ein�uÿ nimmt durh die gerin-gen spektralen Überlappungsbereihe ab. Mit steigendem SJR zeigt sihein ähnlihes Verhalten wie in den zuvor beshriebenen Fällen.Einen Vergleih des BER Verlaufs der vershiedenen Störer beim Spreiz-faktor 32 zeigt Bild 4.28. Insbesondere der unmodulierte Träger verur-saht stärkere Beeinträhtigungen als die anderen Modulationsarten. EineReduzierung des Störein�usses ist durh Vershieben der Mittenfrequenzmöglih.Bandspreizverfahren als Einzelmaÿnahme zur Reduktion von Störungenanderer unerwünshter Signale auf dem Uplink sind niht geeignet, da siegroÿe Transponderbandbreiten und damit verbunden groÿe Sendeener-gien benötigen. Diese werden durh die Verstärkung der unweigerlihauftretenden Raushkomponenten verbrauht, die das gesamte Transpon-derband mit geringer Raushleistungsdihte belegen. Erst bei der Einfüh-rung eines koordinierten Bandspreiznetzes relativiert sih der Energiebe-darf, allerdings auf Kosten der gegenseitigen Störungen der vershiedenenbandgespreizten Nutzkanäle.



5.1 Empfangsfrequenzdihte bei Dopplerein�uÿ (2D) 1335 Anhang5.1 Empfangsfrequenzdihte 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) gleihverteilte Zufallsvariable mitder Dihte

p(αM) =
{
1/2π −π ≤ αM < π
0 sonst. (5.2)Zunähst wird die Wahrsheinlihkeitsdihtefunktion p(y) für y = cosαMberehnet. Für die Umkehrfunktion gilt

αM =

{ arosy 0 ≤ αM < π
−arosy −π ≤ αM < 0. (5.3)Daraus folgt

p(y) =
pαM

(arosy)
| − sin(arosy)| + pαM

(−arosy)
| − sin(−arosy)|

=
1

π
√

1− y2
; y∈ [−1, 1].

(5.4)Die gleihe 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 Dihtefunktion
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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 DopplerleistungsdihtespektrumDie in (2.74) durhgeführte Herleitung des Leistungsdihtespektrums kannauh über die Besselfunktion gezeigt werden. Ausgehend von (2.74) ergibtsih
ϕzz(τ) =

A2

2
E
{

ej2πf(αM )τ
}

=
A2

2
ej2πf0τE

{
ej2πfmτ cosαM

}
. (5.8)Unter Berüksihtigung eines gleihverteilten 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 stattdessenauh 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 vershwinden. 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 Gleihung 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 Empfangsfrequenzdihte bei Dopplerein�uÿ (3D)Für die Empfangsfrequenz eines dopplerbehafteten Signals ohne Berük-sihtigung der deterministishen Dopplervershiebung 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 stohastish unabhängige Zufallsvariablemit der Dihte

p(εM) =
1

∆ε
retεM − ε0

∆ε
. (5.15)Analog zu Abshnitt 5.2 gilt
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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)Durh dieselbe Vorgehensweise wie in (5.8)�(5.11) ergibt sih
ϕzz(τ) =

A2

2π∆ε
ej2πf0τ

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

J0(2πfmτ cos εM)dεM . (5.17)Die Fouriertransformation dieser Gleihung bezüglih τ führt auf das Lei-stungsdihtespektrum
Φzz(f(αM , εM)) =

ε0+
∆ε
2∫

ε0−∆ε
2

A2 · ret [ f−f0
2fm cosw

]

2π∆ε

√

(fm cosw)2 −
(
f(αM , εM)− f0

)2
dw.
(5.18)(5.18) hat Ähnlihkeit mit einem elliptishen Integral [GR81℄. Allerdingsgelten dort andere Integrationsgrenzen. Somit läÿt sih dieser Ausdrukniht weiter vereinfahen. Eine numerishe Auswertung ist erforderlih.



5.4 Formelzeihen 1375.4 Formelzeihen
A Amplitude

A(t) reelle Amplitudenfunktion
ac Ausbreitungskomponente in der ursprünglihen Polari-sationsebene
ak Koe�zienten der Taylorreihenentwiklung
Ap Regendämpfung während p % des Jahres
ax Ausbreitungskomponente in der orthogonalen Polari-sationsebene
Ae� wirksame Antennen�ähe

ARegen Dämpfung durh Regen
AWolken Dämpfung durh Wolken

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

c(t, ξ) zeitvariante Kanalimpulsantwort
ci Ausleuhtkoe�zient
D Antennendurhmesser

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 durh den Mobilteilnehmer
fM Mittenfrequenz des Hopbereihs
fdi� Frequenzabstand der zu mishenden Komponenten
fDmax

maximale Dopplerfrequenz durh den Satelliten
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∆f Hopkanalbreite

∆f0(kTA) Frequenzvershiebung des Mixers
G Antennengewinn
G universelle Gravitationskonstante (6,672·10−14 m3/(g s2))
G Gewihtungsfaktor

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) Shätzwert 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 Berehnung von γR
k Laufvariable
K Stihprobenumfang
l Frequenz
l Laufvariable
L Periodenlänge der Pseudozufallsfolge
la Breitengrad
Le e�ektive Weglänge durh das Regengebiet
Ls tatsählihe Weglänge durh das Regengebiet
Lα Fehlausrihtungsdämpfung
LFS Freiraumdämpfung

M(kTA) abshnittsweise konstante Funktion
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ME Masse der Erde (5,977·1027 g)
n Mittelungsdauer (Anzahl der Chips) bei der Akquisition
N Raushleistung
N0 RaushleistungsdihtePN(kTA) Pseudozufallsfolge
P Leistung
P̃ wahre Bitfehlerwahrsheinlihkeit des Kanals
p prozentualer Anteil des Jahres
PR Empfangsleistung
PT Sendeleistung
PU Bitfehlerwahrsheinlihkeit des Uplinks
PD Bitfehlerwahrsheinlihkeit des Downlinks
PGes resultierende Bitfehlerwahrsheinlihkeit
pR(r) Dihtefunktion der Zufallsvariablen R
pX(x) Dihtefunktion der Zufallsvariablen X
pY (y) Dihtefunktion der Zufallsvariablen Y
P (x) Wahrsheinlihkeit für das Auftreten von x

Q(f) Fouriertransformierte zu q(t)
q(t) Impulsform
R Abstand zwishen 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 zwishen Bodenstation und Satellitret(x) normierte Rehtekfunktion
S Nutzsignalleistung

S(f) Fouriertransformierte zu s(t)
S(ξ) Verzögerungsleistungsdihtespektrum

S(ξ, ν) Satterfunktion
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 Beobahtungszeitpunkt

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

t Beobahtungszeitpunkt
tk diskrete Zeitpunkte
∆tk Synhronisationszeitversatz (DSSS)
∆tA Abtastintervall
TA Antennenraushtemperatur

TASAT
Antennenraushtemperatur der Satellitenempfangs-antenne

TABS
Antennenraushtemperatur der Bodenempfangs-antenne

TAkq Akquisitionsdauer
TAMPSAT

Raushtemperatur des Vorverstärkersim Transponder
TAMPBS

Raushtemperatur des Vorverstärkersim Empfänger
TBS Raushtemperatur am Empfängereingang
Tb Strahlungstemperatur

TSAT Raushtemperatur am Satelliteneingang
TSKY Raushtemperatur des Himmels

TZuleitung Raushtemperatur 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 Geshwindigkeitsvektor des Satelliten
~vM Geshwindigkeitsvektor des Mobilteilnehmers
w(x) Gewihtungsfunktion
X(t, ξ) Zufallsprozeÿ
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XPD Kreuzpolarisationsunterdrükung
Y (t, ξ) Zufallsprozeÿ

ŷ geshätzte Bitfehlerrate des Kanals
z(t) reelles Empfangssignal/Ausgangssignal
α Azimutwinkel bzgl. ~v
α Fehlausrihtungswinkel
α Koe�zient zur Berehnung von γR
α Unsiherheitsniveau
αM Azimutwinkel bzgl. ~vM
ε Elevationswinkel
ǫ relative Unsiherheit
εM Elevationswinkel beim Mobilteilnehmer
η Antennenwirkungsgrad (E�zienz)
η Verzögerungszeit

Γ(m) Gammafunktion
γR spezi�she Dämpfung in dB/km
λ Freiraumwellenlänge
ν Dopplerfrequenzvershiebung
ω Dopplerfrequenzvershiebung
Ω Frequenzdi�erenz
Φ Raumwinkel

Φrr(f) Empfangsleistungsdihtespektrum
Φxx(f) Leistungsdihtespektrum zu ϕxx(τ)
Φyy(f) Leistungsdihtespektrum zu ϕyy(τ)
Φzz(f) Leistungsdihtespektrum zu ϕzz(τ)
ΦG

zz(f) gewihtetes Leistungsdihtespektrum
σIS Standardabweihung bei Importane Sampling
σMC Standardabweihung 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 Shätzwert von ∆ϕ
∆ϕ Phasendi�erenz
ξ Verzögerungszeit5.5 AbkürzungenAMSS Amerian Mobile Satellite ServiesAOR Atlanti Oean RegionATDMA Asynhronous Time Division Multiple AessATM Asynhronous Transfer ModeATS Appliations Tehnology SatelliteAWGN Additive White Gaussian NoiseBER Bit Error RateCDMA Code Division Multiple AessCONUS CONtinental United StatesCOSSAP COmmuniation System Simulation and AnalysisPakageCOST COperation européenne dans le domaine de la re-herhe Sienti�que et TehniqueCRC Cyli Redundany ChekDLL Delay Loked LoopDSSS Diret Sequene Spread SpetrumESA European Spae AgenyESTEC European Spae Researh and Tehnology CentreETSI European Teleommuniations Standards Institute



5.5 Abkürzungen 143FDMA Frequeny Division Multiple AessFH Frequeny HoppingFIR Finite Impulse ResponseGEO Geosynhronous Earth OrbitGLONASS GLObal'naya NAvigatsionnaya SputnikovayaSistemaGNSS Global Navigation Satellite SystemGPS Global Positioning SystemHDLC High level Data Link ControlHEO Highly inlined Ellipti OrbitHF High FrequenyHPA High Power Ampli�erIBO Input Bak O�IIS Improved Importane SamplingIM InterModulationINMARSAT INternational MARitime SATellite OrganizationIS Importane SamplingISDN Integrated Servies Digital NetworkISI InterSymbol InterfereneISL Inter Satellite LinkITU-R International Teleommuniation Union - RadioCommuniation SetorJOCOS Juggler Orbit COnStellationLEO Low Earth OrbitLNA Low Noise Ampli�erLOOPUS quasi-geostationary Loops in Orbit OupiedPermanently by Unstationary SatellitesLOS Line-of-SightMAGSS Medium Altitude Global Satellite SystemMC Monte Carlo SimuationMEO Medium Earth OrbitMLSE Maximum Likelihood Sequene EstimationNAVSTAR NAVigation System for Timing And RangingNCO Number-Controlled Osillator



144 5 AnhangPCN Personal Communiations NetworkPLL Phase Loked LoopPSTN Publi Swithed Telephone NetworkRACE Researh and Development in AdvanedCommuniation in EuropeSATCOM SATellite COMmuniationsSHF Super High Frequeny (3 GHz�30 GHz)SJR Signal to Jammer RatioSNR Signal to Noise RatioTACS Total Aes Communiation SystemTCM Trellis Coded ModulationTDMA Time Division Multiple AessTDRSS Traking and Data Relay Satellite SystemTED Timing Error DetetorTWT TravellingWave TubeTWTA TravellingWave Tube Ampli�erUHF Ultra High Frequeny (300 MHz�3 GHz)UMTS Universal Mobile Teleommuniation SystemUS Unorrelated SatteredUTC Universal Time CoordinatedWARC World Administrative Radio ConfereneWSS Wide Sense StationaryWSSUS Wide Sense Stationary Unorrelated SatteredXPD Cross Polarization Depolarization
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