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Vorwort des Herausgebers

Ein betrichtlicher Anteil der Weitverkehrskommunikation wird auch in
der Zukunft iiber Satelliten erfolgen. Dabei werden insbesondere bei der
Versorgung abgelegener Gebiete, zu denen zum Beispiel die Ozeane geho-
ren, Low Earth Orbit (LEO-) Satellitensysteme eingesetzt werden. Be-
sonders interessant ist, unter anderem im Hinblick auf die Einfiihrung
des Universal Mobile Telecommunication Systems (UMTS), natiirlich die
Ubertragung hoher Datenraten, fiir die der Frequenzbereich um 20/30
GHz genutzt werden soll. Skeptiker sind der Ansicht, daff LEO-SATCOM
Systeme fiir Europa wegen der dichten Besiedelung weniger interessant
seien. Dem muf entgegengehalten werden, dafs es hier nicht um die Ver-
sorgung der eigenen Wohnbevolkerung sondern um Aufgaben der globalen
Erreichbarkeit geht. Gerade die Verkniipfung von Kommunikation und
Navigation in einem LEO-SATCOM System bietet fiir die Zukunft, bei-
spielsweise fiir Flugleitung und Flugsicherheit, ein weites Aufgabenfeld.

Mit dem vorliegenden ersten Band der Forschungsberichte aus dem Insti-
tut fiir Nachrichtentechnik werden Simulationsmodelle fiir die Bewertung
von Satelliteniibertragungsstrecken im 20/30 GHz Bereich vorgestellt. Be-
sondere Beriicksichtigung finden dabei neben den Eigenschaften des Aus-
breitungskanals die Nichtlinearitit des im Satelliten genutzten Verstérkers
und die durch die hohen Relativgeschwindigkeiten von Sendern und Emp-
fangern entstehenden Dopplerverschiebungen. Dariiber hinaus werden die
denkbaren Storszenarien einer SATCOM-Strecke wie Mehrwegeausbrei-
tung, Reflexionen, Nachbarkanal- oder Stérsender sowie deren Beriicksich-
tigung bei der Ubertragung, z.B. durch die Anwendung der Bandspreiz-
technik, ausfiihrlich diskutiert. Die Modularitit des Simulationsaufbaus,
die auf den Eigenschaften des hier benutzten Simulations-tools COSSAP
(Communication System Simulation and Analysis Package) der Firma
Synopsis beruht, gestattet jederzeit eine Anpassung an beliebige Ubertra-
gungszenarien und Aufgabenstellungen. Das hier dargestellte Know How
basiert nicht auf der Simulation selbst sondern auf Kenntnissen der Aus-
breitungsphysik elektromagnetischer Wellen und der Verfahren moderner
Nachrichteniibertragung.

Es ist zu hoffen, daf diese Arbeit dazu beitragt, die tatséchliche Bedeu-
tung der LEO-SATCOM Systeme fiir die Entscheidungstrager in Politik
und Wirtschaft der Bundesrepublik Deutschland transparent zu machen.

Karlsruhe im Mai 1997
Friedrich Jondral
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Zusammenfassung v

Zusammenfassung

Die Zielsetzung dieser Arbeit besteht darin, Simulationsmodelle fiir den
Satellitenfunk im 20/30 GHz Bereich zu erstellen, ein Frequenzbereich,
dessen Bedeutung fiir zukiinftige satellitengestiitzte Kommunikationsver-
bindungen deutlich zunehmen wird. Diese Mdglichkeit, das Ubertragungs-
verhalten des Satellitenkanals moglichst realitdtsnahe nachzubilden, ist
die wirtschaftlich giinstigste Methode, die Systemeigenschaften vor der
Inbetriebnahme kennenzulernen und die besten technischen Parameter zu
wiahlen.

Die Modellierung des Kanals beruht beziiglich der atmosphérischen Ver-
luste und der Regenddmpfung auf den Empfehlungen der ITU (Internatio-
nal Telecommunication Union), die aus Messungen hervorgegangen sind.
Die physikalischen Gesetze fiir die Freiraumddmpfung und die Position
des Satelliten, bestimmt durch die Ellipsengleichungen der Bahngeome-
trie, sind beriicksichtigt. Zudem wird die Dopplerverschiebung fiir nicht
geostationédre Satelliten bereitgestellt. Alle relevanten Rauschquellen, die
sich insbesondere in Verstérkern und Empfangsantennen lokalisieren las-
sen, sind implementiert.

Eine satellitengestiitzte Kommunikationsstrecke umfaft neben Uplink-
und Downlinkkanal den Transponder des Satelliten als Verbindungskom-
ponente. Die dort iiblicherweise Verwendung findenden Verstérker basie-
ren auf der Rohrentechnologie, so daf fiir die Simulation deren nichtlineare
Kennlinien abgelegt sind.

Die Bereitstellung von Quellen und Senken zum Betrieb der Simulations-
strecke ist obligatorisch. Hierfiir stehen phasengetastete Signale mit 2
und 4 Zustdnden (PSK2/PSK4) zur Verfiigung. Zudem werden basierend
auf den phasengetasteten Signalen als Prim&rmodulation zwei bandsprei-
zende Ubertragungsverfahren realisiert, und zwar Direct Sequence Spread
Spectrum (DSSS) und Frequency Hopping (FH).

Im Rahmen einiger simulativer Untersuchungen werden als Storsignale
senderseitig noch weitere Modulationsarten wie AM, OOK und QAM be-
reitgestellt.

Je nach gewiihltem Szenario ist die Ubertragungsstrecke durch Echos, die
durch die Reflexion der Signale an Hindernissen entstehen, gestort. Da
sich die Hindernisse und bei einem Mobilfunksystem auch die Sender und
Empfinger bewegen konnen, sind die Echos sowie die direkte Kompo-
nente zeitabhingig. Dies bedeutet, daft die Impulsantwort des Kanals ein
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instationdrer Zufallsprozef ist, der in Form eines FIR Filters mit zeitva-
rianten Koeffizienten beriicksichtigt wird. In jedem Mehrwegepfad wird
eine rayleigh- oder riceverteilte Zufallsvariable, die bei Bedarf mit einer
Lognormalverteilung kombinierbar ist, erzeugt.

Neben der Bereitstellung eines Simulationsmodells fiir den Satellitenfunk
werden noch einige wesentliche Systemaspekte solcher Kommunikations-
strecken untersucht. Da die Dopplerverschiebung im 20/30 GHz Bereich
recht grofte Werte annimmt, sind Mafnahmen erforderlich, die diese kom-
pensieren, um den Empfang des Nutzsignals zu erméglichen. Dazu werden
verschiedene Empfangsprinzipien ndher untersucht.

Ein grofses Problem der Nachrichteniibertragung iiber transparente Trans-
ponder ist die beabsichtigte oder unbeabsichtigte Einstreuung von Storsi-
gnalen in das Transponderband. Sie verursachen aufgrund der Nichtlinea-
ritdt der dort verwendeten Verstérkerréhren ein breitbandiges Storsignal.
Aus diesem Grund wird eine Simulationsreihe durchgefiihrt, deren Ziel
darin besteht, die technischen Parameter eines Storsignals mit der grofsten
Storwirkung herauszufinden. Hierbei stellt sich heraus, daft insbesondere
einfache Modulationsarten mit geniigend hoher spektraler Leistungsdichte
starke Storungen verursachen.

In einer weiteren Simulationsreihe wird untersucht, ob Bandspreizverfah-
ren die im Transponder entstehenden Storungen wirksam unterdriicken
konnen. Die Ergebnisse zeigen deutlich eine Verbesserung, falls die Ener-
gie des Storsignals geringer ist als diejenige des Nutzsignals.

Insgesamt gesehen werden in dieser Arbeit alle fiir die Simulation von
Satellitenstrecken erforderlichen physikalischen und technischen Zusam-
menhénge dargestellt und in das Simulationstool COSSAP implementiert.
Simulationen anhand konkreter Szenerien fiihren zu konsistenten Ergeb-
nissen.

Durch die Modularitét des Simulationsaufbaus ist eine Anpassung an wei-
tere Szenarien und Aufgabenstellungen jederzeit moglich.
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1 Einleitung

Heutzutage erscheint es uns ganz natiirlich, daf die Planeten um die Sonne
kreisen und der Mond — so wie die Satelliten — um die Erde. Dies
war nicht immer so, da sich die Weltbilder, die hdufig Spiegelbilder der
herrschenden religiosen Auffassung waren, iiber die letzten Jahrhunderte
verdnderten. Erst im 16./17. Jahrhundert wurden die wahren Zusam-
menhénge erkannt. Aus astronomischen Beobachtungen leitete Johannes
Kepler (1571-1630) empirisch die bis heute geltenden Keplerschen Gesetze
ab:

1. Die Planeten bewegen sich auf Ellipsen, in deren einem Brennpunkt

die Sonne steht (1605).

2. Der von der Sonne nach einem Planeten zeigende Ortsvektor iiber-
streicht in gleichen Zeiten gleiche Flichen (1618).

3. Die Quadrate der Umlaufzeiten der Planeten verhalten sich wie die
dritten Potenzen der groffen Halbachsen ihrer Bahnellipsen (1618).

Die Frage nach der Ursache dieser Bewegung wurde erst spédter durch
Isaac Newton’s (1643-1727) Gravitationsgesetz [Wes63] beantwortet. Die
technische Bedeutung, die heute diese Gesetze im Rahmen der Satelliten-
kommunikation erreicht haben, zeichnete sich am Ende des 2. Weltkrieges
ab. Der spétere Science-fiction Autor Arthur C. Clarke skizzierte damals
in [Clad5] die Vision eines Kommunikationssystems. Er hatte erkannt, daf
die Kombination der Raketentechnologie mit der Ubertragungstechnik im
UHF /SHF-Bereich (300 MHz-30 GHz) z.B. iiber geostationére Satelliten
als Funkrelais grofte Vorteile versprach.

Bis zum Abschuft des ersten Satelliten nach der Verdffentlichung von
Clarke sollten aber noch 12 Jahre vergehen. Dieser wurde von der So-
wjetunion im Oktober 1957 unter dem Namen SPUTNIK in eine niedrige
Umlaufbahn geschossen. Im Juli 1963 erreichte der erste geostationire
Satellit (SYNCOM) seine Umlaufbahn. Zwei Jahre spéter stand der erste
kommerzielle Satellit — INTELSAT I — zur Verfiigung. Hohe Kosten
bei geringer Ubertragungskapazitiit beschrinkten die Anzahl der Nutzer
und deren Nachfrage. Zudem brachte INTELSAT I keinen Mehrnutzen,
da er nur als Alternative zu den Transatlantikkabeln zwischen Amerika
und Europa fungierte.

Mit fortschreitender Technologie konnten immer grofere und schwerere
Satelliten mit wachsender Leistungsfahigkeit in Umlaufbahnen geschos-
sen werden. Eine Verkleinerung der Erdestationen mit jeweils geringeren
Kosten war die Folge. Damit er6ffnete sich die Mdglichkeit, auch iiber Sa-
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telliten viele Empfanger gleichzeitig von einer Senderstelle zu versorgen,
wie die heutige Fernseh- und Rundfunkversorgung beweist.

Neben diesen Simplexverbindungen ohne Riickkanal steigt die Nachfrage
nach Punkt zu Punkt Duplexverbindungen bei freier Ortswahl. Ein er-
ster Schritt in diese Richtung sind VSAT (Very Small Aperture Terminal)
Satellitennetze, die Zweiwege-Sprach-, Video- und Datenkommunikation
zwischen einer Zentrale und den einzelnen VSAT Stationen sowie zwischen
den VSATS selbst ermoglichen. Die Topologie des Netzes ist dabei stern-
formig. Allerdings ist die Wahl des Ortes durch die Ausleuchtzone des
Satelliten begrenzt. Das Ziel zukiinftiger Kommunikationstechnologien
ist die Ermoglichung breitbandiger Duplex-Kommunikationsverbindungen
von jedem beliebigen Punkt zu jedem anderen Punkt der Erde. Da die
totale terrestrische Erschliefung allein aus Kostengriinden ausscheidet,
benétigt man z.B. ein System von vielen Satelliten in niedrigen Umlauf-
bahnen [Mey94]. Die Frequenzen befinden sich allerdings im Bereich 20/30
GHz, um eine breitbandige Anbindung zu gewéhrleisten. Da dieser Fre-
quenzbereich bisher noch wenig genutzt ist, liegen kaum Erfahrungen be-
ziiglich des Kanalverhaltens und der Systemauslegung vor. Die Inbetrieb-
nahme eines Testsystems scheidet unter finanziellen Gesichtspunkten aus,
so dafs als einzige sinnvolle Moglichkeit, wie auch in [Dav94| dargestellt,
der Aufbau eines Simulationsmodells bleibt.

Ziel dieser Arbeit ist die Erstellung eines Simulationsmodells fiir den Fre-
quenzbereich 8-30 GHz unter Beriicksichtigung verschiedener Modulati-
onsarten und Orbits sowie unter Einbeziehung von Mehrwegeempfangs-
bedingungen.

1.1 Orbits

Der Orbit ist die von Satelliten benutzte Umlaufbahn. Sie wird durch das
Gleichgewicht der auf die Satellitenmasse m wirkenden Erdanziehung

— GMEm
5= —

7:’
— 1.1
Gk -y

die zum Erdmittelpunkt gerichtet ist (Gravitationsgesetz), und der in ent-
gegengesetzter Richtung wirkenden Zentrifugalkraft

d%7

o
LT

(1.2)
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bestimmt. Dabei sind G die universelle Gravitationskonstante, Mg die
Masse der Erde und 7 der Ortsvektor des Satelliten. Dies fiihrt mit u =
GME zu

dQF_ I
ez P

[~

; (1.3)

=

Apogdum

Satellit
A

A
\

Perigdum

L -

r,=a(1+e) r,=a(1-e)
Bild 1.1: Satellitenbahn in der Orbitalebene.

einer nichtlinearen Vektordifferentialgleichung zweiter Ordnung. Die Lo-
sung dieser Gleichung [PB86] fiir geschlossene Bahnkurven fiihrt auf eine
Ellipsengleichung, d.h. der Satellit bewegt sich in einer Ebene. Dabei
befindet sich die Erde in einem der beiden Brennpunkte (Koordinatenur-
sprung 0 in Bild 1.1). Der grofste Abstand des Satelliten zur Erdoberfli-
che heifit Apogéum 74, der kleinste Abstand Perigdum r,. Der Orbit wird
durch folgende 6 Parameter eindeutig im Raum festgelegt. Die grofie Halb-
achse a, die Exzentrizitdt e und der iiberstrichene Winkel ¢g seit Durch-
laufen des Perigiums sind in Bild 1.1 dargestellt. Aus Bild 1.2 gehen
der Winkel Q (Sternenwinkel) des aufwértsgerichteten Durchstofipunktes
(Aufwirtsknoten) ausgehend vom Friihlingspunkt in stlicher Richtung,
der Inklinationswinkel i zwischen Aquatorebene und Orbitalebene und
der Winkel w zwischen Durchstofspunkt und Perigdum hervor. Bild 1.2
zeigt die Verhéltnisse in einem Koordinatensystem, dessen z-Achse mit



4 1 Einleitung

der Rotationsachse der Erde {ibereinstimmt und Richtung Nordpol zeigt.
Die x-Achse zeigt zum Friihlingspunkt, dem Punkt, an dem die Ekliptik?
die Himmelsidquatorebene im Friihling durchstoft. Die y-Achse liegt mit
der x-Achse in der Aquatorebene.

Z.

A )
V\Satelllt

Perigdum

>y,

X 7 Aufwartsknoten

Bild 1.2: Lage eines Orbits im Raum.

Die Exzentrizitit ist gegeben durch

Ta —Tp
e +7p

e =

(1.4)

Zur Charakterisierung der Umlaufbahnen sind allerdings nur drei Para-
meter notig: Die Liange der groflen Halbachse, die Exzentrizitdt und der
Inklinationswinkel. Die restlichen Parameter stellen den zeitlichen Bezug
her.

1.1.1 Zirkulare Orbits

Wird die Exzentrizitéit e zu Null gewahlt, fallen die beiden Brennpunkte
der Ellipse zusammen. Sie entartet dann zu einem Kreis, einem soge-
nannten zirkularen Orbit. Dadurch ist der Abstand zur Erde zu jedem
Zeitpunkt gleich. Der bekannteste zirkulare Orbit ist der in einer Hohe von

t scheinbare Sonnenbahn
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35786 km iiber dem Aquator (Inklination 0°) gelegene geostationire Or-
bit. Durch die spezielle Wahl ihrer Parameter entspricht die Umlaufdauer
eines Satelliten auf dieser Bahn der Erdrotation. Der Satellit scheint fest
iiber einem Punkt auf der Erdoberfliche zu stehen. Damit 14ft er sich gut
als Funkrelais verwenden, wie die grofse Anzahl an Fernmelde- und Fern-
sehsatelliten im geostationdren Orbit beweist. Die polnahen Regionen
koénnen allerdings nicht erreicht werden. Zudem sind die Elevationswinkel
in dquatorfernen Gebieten gering. In Mitteleuropa werden nur noch Win-
kel um 30° erreicht. Abhilfe schafft man durch inklinierte (0° < i < 90°)
oder polare (i = 90°) Orbits (Bild 1.3), die tempordr auch bei hohen
Breitengraden grofse Elevationswinkel zulassen. Der Spezialfall kleiner
Inklinationswinkel bei geostationidrer Bahnhohe fiithrt von der Erde aus
betrachtet zu einer Oszillation des Satelliten um den Aquator bei gleich-
zeitiger temporirer Vergrofserung des Elevationswinkels. Dabei bleibt der
Vorteil der Geostationaritét erhalten. Soll bei dieser Bahnkonfiguration
stdndig ein Bereich ausgeleuchtet werden, der deutlich siidlich oder nord-
lich (z.B: Mitteleuropa) des Aquators liegt, sind mindestens drei Satelliten
erforderlich.

Da die grofe Entfernung von der Erde hohe Sendeleistungen erfordert,
die bei Mobilfunkanwendungen nur begrenzt vorhanden sind, besteht die
Moglichkeit, die Bahnhdhe und damit die Umlaufperiode zu verkleinern.
Bei Bahnhdhen von 10000-20000 km spricht man von Medium Earth Or-
bits (MEO) oder treffender von Intermediate Circular Orbits (ICO, wird
von Inmarsat benutzt), bei Bahnhohen bis 2000 km spricht man von Low
Earth Orbits (LEO).

1.1.2 Elliptische Orbits

Wiahlt man die Exzentrizitit zwischen 0 und 1, verlduft die Bahnkurve auf
einer Ellipse (Bild 1.4), d.h. der Abstand des Satelliten zur Erde verin-
dert sich periodisch. Nach dem 2. Keplerschen Gesetz bedeutet dies aber,
dafs die Winkelgeschwindigkeit mit wachsender Entfernung von der Erde
abnimmt. Das Perigdum wird am schnellsten durchlaufen, das Apogdum
am langsamsten. Diese Eigenschaft des elliptischen Orbits 1aft sich fiir
die Nachrichteniibertragung am besten um das Apogaum herum nutzen.
Dort ist der Satellit quasi-geostationér. Er steht fiir mehrere Stunden
als Relaisstation mit hoher Elevation zur Verfiigung. Da diese Bahnen
nur fiir Aquatorferne Gebiete sinnvoll sind, werden inklinierte Orbits ver-
wendet, deren Apogéden iiber der Nord- oder Siidhalbkugel liegen. Man
spricht daher auch von Highly Inclined Elliptical Orbits (HEO). Ein klas-
sisches Beispiel ist der sogenannten Molnya Orbit, der wihrend des kalten
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polar

inkliniert

‘ { Punkt
< aquatorial

Bild 1.3: zirkulare Orbits.

Krieges von der damaligen Sowjetunion als Orbit verwendet wurde. Sein
Charakteristikum ist eine Umlaufperiode von 12 h mit einem Apogium
iiber der nordlichen Hemisphére. Da die Erde ungefihr 24 h fiir eine
Umdrehung bendttigt und Nordamerika etwa 180 Lingengrade von der
Sowjetunion entfernt liegt, dreht sich die Erde so unter der Satellitenbahn
durch, dafs ein Satellit einen knappen halben Tag tiber Nordamerika und
in der zweiten Hilfte des Tages iiber der ehemaligen Sowjetunion steht.

1.2 Satellitensysteme

Da bei nicht geostationiren Satelliten durch die Geometrie keine stindige
Abdeckung einer Region auf der Erdoberfliche erreicht werden kann, miis-
sen zur Erzielung einer stédndigen Abdeckung mehrere Satelliten verwen-
det werden. Bei der Minimierung des Aufwands sollte die Wahl des Orbits
so auf die Erdrotation abgestimmt sein, dafs der Satellit nach einem Ster-
nentag’ wieder genau iiber derselben Stelle der Erdoberfliche steht. Dann
kann téglich mit derselben Ausleuchtungszone gerechnet werden. Solche
fiir Kommunikationssatelliten wichtigen Bahnen heifsen geosynchron. Soll

T 23 h 56 min 4,1 s
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Apogium

Perigdum
Bild 1.4: elliptischer Orbit.

z.B. nur Europa sténdig ausgeleuchtet werden, geniigen drei HEO Satelli-
ten, die versetzt auf genau einem Orbit umlaufen, dessen Apogédum iiber
Europa liegt. Soll eine weltweite Abdeckung erreicht werden, sind mehrere
HEOs, eventuell in Kombination mit GEO Satelliten, méglich, oder man
installiert ein reines MEO oder LEO System, wobei mit sinkender Bahn-
hohe die Anzahl an Satelliten drastisch zunimmt. Bekannte existierende
Beispiele fiir die weltweite satellitengestiitzte Abdeckung sind das ameri-
kanische und das russische Navigationssystem, GPS (Global Positioning
System) bzw. GLONASS (GLObal’naya NAvigatsionnaya Sputnikovaya
Sistema), die auf 6 bzw. 3 MEOs in ungefahr 20000 km Entfernung jeweils
insgesamt 24 Satelliten, davon drei als Reserve, kreisen lassen. Aufgrund
von Geldnoten und schlechten Produktionsbedingungen hat GLONASS
bisher noch nicht die volle Operabilitit erreicht. Vorschlige zur weltwei-
ten Abdeckung mit moglichst wenigen Satelliten sind JOCOS (Juggler
Orbit COnStellation) [Pen94], ein MEO Satellitensystem mit mindestens
7 Satelliten, oder LOOPUS (quasi-geostationary Loops in Orbit Occu-
pied Permanently by Unstationary Satellites) [Eur95], ein HEO Satelli-
tensystem, welches die wichtigsten Erdregionen ausleuchtet. Dieser letzte
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Vorschlag soll fiir die Realisierung des Broadcastsystems Archimedes ver-
wendet werden.

Zusétzlich muft bei der Auswahl erdnaher Bahnen die Existenz der van
Allen Strahlungsgiirtel berticksichtigt werden [Jon95], die die Erde torus-
féormig in den Bereichen 1500 und 5000 km sowie zwischen 13000 und
20000 km Hohe umschliefen (Bild 1.5). In diesen Giirteln befinden sich
durch die Wirkung des Erdmagnetfeldes besonders viele Elektronen und
Protonen, die die elektronischen Komponenten des Satelliten in ihrer Lei-
stungsfihigkeit und Lebensdauer beeintrachtigen. Insbesondere HEO Sa-
telliten sind durch die stdndige Variation der Bahnhohe zwischen Peri-
gaum und Apogium davon betroffen. Eine reduzierte Lebensdauer ist die
Folge. Eine Ubersicht geplanter Satellitensysteme zeigen Tabelle 1.1 und
Tabelle 1.2, zusammengestellt aus [AS96, Ana95, BW94, Lut95, MNE94,
WMPP94, Sch93].

10
relative )
100 Strahlungsdichten
1000 geo-
geo- 10000 stationérer
magnetische Orbit

Achse ? 1,0

Erdradien
_J 10000

100 Erdradius: 6371 km
10

o
o
B
ot
=N
-
oo

Bild 1.5: Van Allen Girtel.

Die beiden Tabellen sind unterteilt nach Systemen auf niedrigen (LEO)
und auf héheren Umlaufbahnen, teilweise mit starker Exzentrizitdt. Mit
abnehmender Bahnhthe nimmt die Anzahl der Satelliten zu. Diese be-
stimmt gleichzeitig die minimale Elevation, unter der eine ausreichende
Ubertragung noch méglich sein muf. Nur knapp die Hilfte der Systeme
bietet eine globale Versorgung an. Alle anderen reduzieren die Verfiigbar-
keit auf bestimmte Regionen, die den jeweiligen Betreibern wirtschaftlich
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interessant erscheinen. So erschliefst das ECCO System den dquatorialen
Girtel unter Fiihrung von Telebras (Brasilien), das etwa 25 % der Weltbe-
volkerung erreichen kann. Mit einem erhthtem Aufwand kann Globalstar
[Rou93|, ein Konsortium aus unterschiedlichen Firmen, das in Deutsch-
land durch DASA vertreten ist, den Bereich +70° um den Aquator ab-
decken und damit etwa 90 % der Erdbewohner erreichen. Eine gezielte
Ausleuchtung fiir d4quatorferne Gebiete ist mit den HEO Systemen Ar-
chimedes und Ellipsat erzielbar. Archimedes, das eigentlich ein reines
Broadcast System fiir DAB Signale ist, leuchtet durch geschickte Wahl
der Apogien die wirtschaftlich bedeutendsten Gebiete wie Europa, Asien
und Nordamerika aus. Bei Ellipsat kann durch Kombination mit einem
aquatorialen Orbit (LEO) die gesamte nordliche Halbkugel und die siid-
liche bis zum 50. Breitengrad abgedeckt werden.

Die verbleibenden LEO Systeme wollen globale Erreichbarkeit gew&hr-
leisten, allerdings bei unterschiedlicher Bahnh6he und minimaler Eleva-
tion. Eine dhnliche Verfiigbarkeit erreicht 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 nur
dem nordamerikanischen Kontinent zur Verfiigung stehen. Entgegen den
Frequenzzuteilungsplinen sollen auch diese Up- und Downlinkfrequenzen
erhalten, die fiir mobilen Satellitenfunk bei nicht geostationéren Systemen
reserviert sind. Der Grund hierfiir ist die zukiinftige Verfiigbarkeit von
Gerdten in diesem Frequenzbereich und die Option der Betreiber, durch
Hinzufiigen weiterer Satelliten ein globales Netz aufzubauen. Allerdings
werden voraussichtlich nur wenige Systeme aus wirtschaftlichen Griinden
tatsichlich realisiert werden. Die wahrscheinlichsten Kandidaten von der
Finanzierung her sind Globalstar, Iridium [HC93], das in Deutschland
durch Siemens und VEBACOM unterstiitzt wird (die ersten 5 Satelliten
wurden im Januar 1997 in Umlaufbahnen gebracht; die restlichen sollen
bis Ende 1997 folgen), ICO (Inmarsat-P) und Teledesic (Bill Gates). Ein
weiteres Auswahlkriterium werden die technischen Parameter der einzel-
nen Systeme sein. Die meisten bieten Standardbandbreiten zwischen 2,4
und 13,6 kHz zur Daten- und Sprachkommunikation an. Den zukiinfti-
gen Bandbreitenbedarf von Multimediaanwendungen (Video on Demand,
Videokonferenz, Home Shopping,...) kann dagegen nur der Vorschlag von
Teledesic befriedigen. Jeder Satellit stellt dort einen fliegenden ATM Kno-
ten dar, so daff Datenraten von 1,24416 GBit/s [Mil94] mdglich werden
sollen. Standardméifig sind bis zu 2,048 MBit/s vorgesehen. Diese ho-
hen Datenraten erfordern auch entsprechende Bandbreiten, die allerdings
nur noch in den héheren Frequenzbereichen (Ku-Band und dariiber, siehe
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Tabelle 1.3) vorhanden sind. Teledesic mochte eine Kanalbandbreite von
800 MHz nutzen konnen. Auf der WRC-95 (World Radiocommunica-
tion Conference) wurden allerdings nur zwei 400 MHz Bénder bei 19 und
29 GHz reserviert. Dies konnte zunéchst eine Reduktion der geplanten
Datenraten zur Folge haben. Im Vergleich zu den anderen Systemen ist
der erforderliche Aufwand deutlich grofer, da fiir qualitativ hochwertige
Verbindungen grofse minimale Elevationen notwendig sind, die neben der
niedrigen Bahnhohe die groffe Anzahl von 840 Satelliten begriinden.

Band Frequenz (GHz)

L 1-2

S 24

C 4-8

X 8-12,5
Ku 12,5-18

K 18-26,5
Ka 26,5-40

Tabelle 1.3: Liste der Frequenzbinder.

Eine vollstdndige Bewertung der Qualitdt in den hoheren Frequenzberei-
chen kann eigentlich nur durch Messung der Systemeigenschaften, z.B.
in Form der resultierenden Bitfehlerrate unter realen Einsatzbedingungen
erfolgen. Solche Messungen sind allerdings teuer und zeitaufwendig. Zu-
dem steht gerade in der Entwicklungsphase die notwendige Satelliteninfra-
struktur nicht zur Verfiigung. Auch ein aussagekriftiger Vergleich zweier
unterschiedlicher System- oder Implementierungsvarianten ist aufgrund
der variierenden meteorologischen Bedingungen kaum mdoglich.

Diese Problematik kann mit Hilfe geeigneter Simulatoren [KJ95a], die das
Ubertragungsverhalten des Satellitenkanals moglichst realitéitsnahe nach-
bilden, umgangen werden. Solche Simulatoren ermoglichen Messungen
unter vorgegebenen, festen Randbedingungen. Auf diese Weise kénnen die
Einfliisse einzelner Systemparameter auf die Gesamtqualitit einer SAT-
COM Strecke untersucht werden. Funkkanalsimulatoren sind daher ein
unverzichtbares Handwerkszeug zur Bewéltigung einer Vielzahl von Auf-
gaben im Zusammenhang mit der Entwicklung, der Projektierung, der
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Realisierung und dem spiteren Betrieb von Satellitenfunksystemen.

Dem Verfasser ist kein Simulator bekannt, der die speziellen Eigenschaften
des Satellitenfunkkanals bei 20/30 GHz ausreichend berticksichtigt. Diese
Liicke soll im Rahmen dieser Arbeit geschlossen werden.
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2.1 Das dquivalente Tiefpafisignal 15
2 Simulationsmodell

Ziel dieser Arbeit ist die Implementierung eines moglichst umfassenden
Ubertragungsmodells einer Satellitenfunkverbindung im Frequenzbereich
20/30 GHz [KJ95b]. Als Grundlage dient das Simulationstool COSSAP
(Communication System Simulation and Analysis Package) der Firma
SYNOPSIS, welches nachrichtentechnische Grundfunktionen und graphi-
sche Ausgabeeinheiten zur Verfiigung stellt. Die Implementierung umfaft
neben den physikalischen Ausbreitungsbedingungen und meteorologischen
Einfliissen auch die Realisierung von Sende- und Empfangseinrichtungen.
In den néchsten Abschnitten werden zunichst die wichtigsten physika-
lischen Einfliisse des Kanals inklusive der Antenneneinfliisse modelliert.
Danach werden die realisierten Modulationsarten sowie der Transponder
betrachtet.

2.1 Das dquivalente Tiefpafisignal

Die Nachrichteniibertragung in Funkkanilen erfolgt mit tragerfrequenten
Bandpafssignalen

s(t) = A(t) - cos(2m fot + ¢(t)), (2.1)

wobei je nach verwendeter Modulationsart die Amplitude A(t), die Tra-
gerfrequenz fj oder die Phase ¢(t) geméf der iibertragenen Information
variiert werden. Aus Griinden der spiiteren Ubersichtlichkeit ist keine
Zeitabhingigkeit bei der Tragerfrequenz vorgesehen, da die Frequenzmo-
dulation als spezielle Phasenmodulation betrachtet werden kann und so-
mit schon in ¢(t) enthalten ist. Das zugehorige Fourierspektrum S(f)
ist, zumindest in der Praxis, ndherungsweise auf einen bandpafsférmigen
Bereich um die Trigerfrequenz fy beschrinkt, d.h.

S(f)=0falls f & [_fO_fgv_f0+fg]U[fO_fgafO+fg]v fo> [y, (2.2)

wobei B = 2f, sei. B ist die Bandbreite des Signals s(t).

Eine weitere Darstellung fiir das Bandpafsignal ist

s(t) = Re{v(t)es* ot} (2.3)
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mit v(t) als der komplexen Einhiillenden von s(¢). In (2.3) erkennt man,
dak v(t) die Tragerfrequenz fy nicht mehr enthilt, so daf v(t) auch als
das zu s(t) dquivalente komplexe Tiefpafsignal bezeichnet wird.

Der hier fiir das Sendesignal s(t) vorgestellte Zusammenhang besitzt in
gleicher Weise fiir das Empfangssignal

z(t) = Re{r(t)e’?" ot} (2.4)

Giiltigkeit, welches iiber die zeitvariante Impulsantwort c(t, &) des Uber-
tragungskanals mit dem Sendesignal zusammenhéingt:

0= | " s(©elt.6) e, (2.5)

— 00

Dabei ist € die Lange des Zeitintervalls, das zwischen dem Beobachtungs-
zeitpunkt ¢ und dem Beginn der Erregung des Systems vergangen ist.
Der absolute Zeitpunkt der Erregung ¢ ist unerheblich, falls das Ubertra-
gungssystem zeitinvariant ist. Dann ist die Impulsantwort nur noch von
der Zeitdifferenz t — £ abhangig und es ergibt sich bei gleichem Eingangs-
signal immer dasselbe Empfangssignal z(¢) unabhingig vom gewé&hlten
Sendezeitpunkt. Nach [PM94] laft sich (2.5) als

= | T w(©ht,€) de (2.6)

—0Q0

im Aquivalenten Tiefpakbereich ausdriicken. Das dquivalente Tiefpafisy-
stem zu ¢(t,§) ist h(t,£) mit

e(t,&) =2- Re{h(t,«f)ej%f‘)é}. (2.7)

h(t, &) ist ein komplexwertiger Zufallsprozef, der in Abschnitt 2.2.6 néher
betrachtet wird.

Fiir die Simulation der Satelliteniibertragungsstrecke miissen die Signale
abgetastet vorliegen. Da wir es nach (2.2) mit bandbegrenzten Signalen
zu tun haben, ist nach dem Nyquisttheorem [Liik95] eine diskrete Darstel-
lung ohne Fehler mdoglich. Eine erste naive Einschitzung fiihrt dazu, daf
eine Abtastrate von mindestens 2 fy + B notwendig ware. Durch Nutzung
der Bandpafunterabtastung [Jon91] l&ft sich eine Abtastrate in der N&he
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von 2B finden, welche in etwa der erwarteten minimal notwendigen Ab-
tastrate entspricht. Die Wahl der Abtastrate ist von der Tragerfrequenz
und der Breite des {iberfaltungsfreien Bereichs abhingig. Somit ist die
Berechnung deutlich aufwendiger. Bei frequenzagilen Systemen wire eine
stindige Abtastratenanpassung erforderlich. Daher werden im allgemei-
nen Simulationen fiir Kommunikationssysteme im &quivalenten Tiefpaf-
bereich durchgefiihrt, da dadurch das Ein-/Ausgangsverhalten ebenfalls
vollsténdig beschrieben ist. In den weiteren Ausfithrungen werden daher
ausschlieflich die dquivalenten Tiefpafisysteme verwendet. Alle zeitlichen
Grofen liegen im allgemeinen diskretisiert im Abstand des Abtastinter-
valls At4 < 1/2B vor.

2.2 Kanalmodellierung

Die Beschreibung des Kanals umfafst neben der Modellierung der phy-
sikalischen Gesetze und der meteorologischen Bedingungen auch die Be-
schreibung der Antenneneinfliisse. Dabei wird zunéchst ein zeitinvarian-
ter Kanal angenommen, bevor gegen Ende des Abschnitts auf zeitvariante
Vorgénge eingegangen wird.

2.2.1 Freiraumdidmpfung und Antennen

Das Sendesignal gelangt iiber eine verlustlose Antenne in den Kanal. Diese
habe eine bestimmte Richtcharakteristik, so daf die vorhandene Sende-
leistung vorzugsweise in eine bestimmte Raumrichtung abgestrahlt wird.
Das Verhiltnis dieser Leistung zu der abgestrahlten Leistung einer iso-
tropen Antenne ist der Gewinn Gp bzw. Gpg, jeweils fiir Sende- und
Empfangsantenne. So faillt die abgestrahlte Leistung mit dem Abstand
R gemif

P
P rGr

= (2.8)

Der von der Empfangsantenne aufgenommene Anteil dieser Leistung wird
von der effektiven Antennenwirkfliche [MG92]

)\2
Aog=CGr (2.9)

bestimmt. Fiir die Empfangsleistung folgt
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)\ 2
Pr=P- Ay = PrGrGr (ﬁ) . (2.10)

Der letzte Faktor bestimmt in Abhangigkeit von der Wellenldnge und der
Entfernung mafigeblich die Empfangsleistung. Daher wird der Kehrwert

Lps = (@)2 - (MRf)Q (2.11)

c

auch Freiraumdidmpfung genannt, wobei ¢ die Lichtgeschwindigkeit ist.
Die Freiraumdampfung gibt das Verhéltnis der empfangenen Leistung zur
gesendeten Leistung zweier isotroper Antennen an. Damit ist klar, dafs
durch die grofse Entfernung zwischen einer Bodenstation und dem Satel-
liten sowie durch die Benutzung von Frequenzen im Ka-Band die Frei-
raumdidmpfung den grofsten Beitrag zur Gesamtstreckenddmpfung liefert.

Der Gewinn der Antennen und die Sendeleistung kénnen nach (2.10) die
Freiraumverluste teilweise kompensieren. Antennen mit Richtcharakteri-
stik haben einen hohen Antennengewinn. Sie sind aufgrund der begrenzt
vorhandenen Sendeleistung in mobilen Bodenstationen bzw. in Satelliten
angebracht. Der maximale Gewinn in der Hauptkeule einer Antenne ist

ﬂDf)Q (2.12)

Gmaaz =1 <

c
mit der Effizienz n und dem Antennendurchmesser D. Fiir Parabolanten-
nen kann n = 0, 55 gesetzt werden. Weiterhin ist in der Praxis die optimale
Ausrichtung der Antennen zueinander nicht gewéhrleistet. Dies fiihrt zu
einem zusétzlichen Verlust in Abhéngigkeit vom Fehlausrichtungswinkel
«. TInnerhalb des 3 dB Offnungswinkels Os;5 der Hauptkeule wird die
Antennencharakteristik in dB durch eine Parabel approximiert. Dann ist
die Fehlausrichtungsddmpfung [MB93]

2
Lo =12 ( a ) || < O3q5/2 (2.13)
O3aB

mit

Osqp = T (2.14)

Gmaz
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Fiir den Ausleuchtkoeffizienten gilt ¢; = 70° (Parabolantenne), wenn O34
in Grad angegeben wird. Man sieht, dafs die Vergroferung des Gewinns
einen verkleinerten Offnungswinkel bedingt, d.h. die Streckendimpfungen
konnen nicht durch beliebige Vergrofserung der Antenne kompensiert wer-
den. Einerseits wird die Ausleuchtzone des Satelliten drastisch verkleinert,
andererseits sind beliebige Antennengrofien nicht installierbar.

Die Fehlausrichtungsddmpfung fiihrt erst am Rande der Ausleuchtzone
oder bei fehlerhafter Antennennachfithrung zu erheblichen Werten. An-
sonsten liegen diese bei Bruchteilen eines dB und sind daher vernachlis-
sighar.

2.2.2 Atmosphirische Didmpfung und Regendimpfung

Verluste durch atmosphérische Gase gewinnen oberhalb von 10 GHz vor
allem bei kleinen Elevationen an Bedeutung. Sie sind neben der Elevation
und der Frequenz abhingig von der Wasserdampfdichte. Die Implemen-
tation der Gleichungen nach [ITU90c| ergibt Werte von deutlich unter
einem dB.

Die Dampfung durch Regenwolken A yyyien wirkt sich oberhalb von 8 GHz
aus. Naherungsweise [MB93, Seite 47] kann eine Zunahme um 20 dB pro
10 GHz bei einer Elevation € von 20° angenommen werden:

sin 20°

sine

AWolken = 072(f -8 GHZ) (2'15)

Eine bedeutend hohere Dampfung verursacht Regen. Zur Vorhersage der
Ausbreitungsbedingungen bei Niederschlag werden mdglichst viele Infor-
mationen iiber dessen rdumliche und zeitliche Verteilung beno6tigt. Ab-
schitzungen konnen aufgrund jahrelanger Messungen getroffen 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 [Riic91,
DORJ93, JR93a| durchgefiihrten Experimenten. Daraus sind Vorhersage-
modelle entstanden, die in Empfehlungen der ITU (International Telecom-
munication Union) eingegangen sind bzw. die diese zukiinftig verfeinern
werden. Fiir die hier betrachtete Modellierung wurden [ITU90a, ITU90c]
verwendet,.

Grundsétzlich geht man bei der Berechnung der Regenddampfung davon
aus, dak sie sich als Produkt der spezifischen Dadmpfung ~v und der ef-
fektiven Weglange L. durch das Regengebiet geméfs
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1
: }'
]
/ ! Regenhohe
\ 1
]
|
1
I

Bild 2.1: Ausbreitungsweg durch ein Regengebiet.

ARegen = yrLe (2.16)

ergibt. Die effektive Weglinge L. erhélt man nach [ITU90c, (2.2.1.1)] aus

Le == LSTO,Ola (217)

wobei Ly die tatsdchliche Weglange der Welle durch den Regen darstellt
(Bild 2.1). Der Reduktionsfaktor

1

T — 2.18
1+ Lg/Lo ( )

70,01 =

errechnet sich aus der Projektion des tatsdchlichen Weges auf die Erd-
oberfliche

Lg = Ls - cose (2.19)

und

Lo =35- ¢ 0015 Roo (2.20)

mit der Regenintensitét Ry 1, wobei die Inhomogenitidt des Regens be-
riicksichtigt wird. Der Index 0,01 bedeutet, daf der jeweilige Faktor fiir
0,01 % der Dauer eines mittleren Jahres giiltig ist. Fiir Elevationswinkel
€ > 5° gilt
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_hR—hS

L 2.21
o sine ( )
mit der Hohe h, der Erdstation tiber Meeresniveau und
~ [3,0+0,028-1, 0<1, <36°
hr = { 4,0 — 0,075 - (I, — 36) 1, > 36° (2.22)

der effektiven Hohe des Regens in [km], wobei I, den Breitengrad bezeich-
net, iiber den der Satellit gerade fliegt.

Fiir die Berechnung der spezifischen Dampfung gilt

YR = k(R0,0l)a. (2.23)

Die Koeffizienten k und « ergeben sich ndherungsweise aus

k= [ku + kv + (ku — kv) cos® e cos(27)] /2 und

) (2.24)
o= [kgag + kvay + (kgag — kyay) cos® e cos(27)] /(2k).

Die Werte fiir kz und ky sind in [ITU90a] in Abhéngigkeit von der Fre-
quenz tabelliert. Fehlende Zwischenwerte werden durch lineare Interpo-
lation iiber die logarithmierten Werte und Frequenzen bestimmt. Der
Parameter 7 gibt den Polarisationswinkel der Welle zur Horizontalen an.
Bei zirkularer Polarisation ist als mittlerer Polarisationswinkel 7 = 45° zu
wéhlen.

Die Regenfallrate Ry 1, die fiir 0,01% eines durchschnittlichen Jahres er-
wartet werden kann, betrdgt fiir Europa nach [ITU90d, Fig.19] 30 bis
50 mm/h. Fiir Deutschland kann man einen Wert von 35 mm/h anset-
zen, der einem sehr starken Gewitterregen entspricht. Im Vergleich dazu
betréigt die mittlere Niederschlagsmenge auf das gesamte Jahr verteilt fiir
Karlsruhe etwa 850 mm bzw. 850 1/cm?.

Mittels der oben aufgefiihrten Gleichungen l&£t sich die Regenddmpfung,
die wihrend 0,01% der Dauer eines Jahres auftritt, ermitteln. Sie wird
mit Ag o1 bezeichnet. Bei der Simulation méchte man jedoch nicht nur
den schlechtesten Fall betrachten, sondern auch Untersuchungen fiir hiu-
figer auftretende Dampfungswerte (p nahe 1) oder seltener auftretende
Dampfungswerte (p klein) durchfiihren. In diesen Fillen gilt
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A, = 0,12 Ag gy p~(0:546+0.0431). 9 001 < p < 1. (2.25)

Diese Gleichung trifft gute Vorhersagen fiir Prozentanteile, die grofer sind
als 0,01. Bei kleineren Werten ist die berechnete Ddmpfung zu groft. In
[HS95] sind die Griinde und eine Korrekturmdoglichkeit aufgefithrt. Alter-
nativ ist die Anderung der Regenrate aus (2.23) nicht moglich, da dann
die Koeffizienten k und « aus (2.24) vollstindig neu bestimmt werden
miissen.

2.2.3 Polarisationsdimpfung

Die Polarisation des Sendesignals ist entweder linear, zirkular oder ellip-
tisch [MG92]. Wird eine lineare Polarisation gew#hlt, wirkt sich eine
Drehung der Polarisationsebene durch den Kanal (Depolarisation) am
Empfanger durch eine Dampfung aus. Dieser Effekt wird durch Regen
und Eiskristalle verursacht. Mit Hilfe des OLYMPUS Satelliten wurden
iiber langere Zeitraume Messungen ausgewertet [JR93b]. Die Depolarisa-
tion wird insbesondere bei Elevationswinkeln unter 10° beobachtet. Ein
Mafs dafiir ist die Kreuzpolarisationsunterdriickung (Cross Polarization
Discrimination: XPD)

XPD = 20log(ac/az). (2.26)

Dabei sind a. die Komponente des Sendesignals in der urspriinglichen Po-
larisationsrichtung und a, die Komponente in der dazu senkrechten Pola-
risationsrichtung. Die Bestimmung der Kreuzpolarisationsunterdriickung
in Abhéngigkeit von der Frequenz, dem Elevationswinkel, dem Polarisa-
tionswinkel der Welle zur Horizontalen und der Regenddmpfung geht aus
[ITU90b] hervor. In den Simulationen wird von zirkularer Polarisation
ausgegangen, die jedoch auch Nachteile besitzt. Senkrechte und paral-
lele Polarisation beziiglich der Einfallsebene wechseln stindig miteinander
ab. Da die Reflexionskoeffizienten fiir diese beiden Polarisationsrichtun-
gen stark unterschiedlich sind, ist die reflektierte Welle meist elliptisch
polarisiert. Zudem wechselt bei verlustlosem Medium und paralleler Po-
larisation der reelle Reflexionsfaktor fiir einen bestimmten Einfallswinkel
sein Vorzeichen [MG92]. Dieser Winkel heifst Brewsterwinkel und befindet
sich ungefdhr zwischen 5° und 30°. Der Reflexionskoeffizient der parallel
polarisierten Welle ist dann Null. Fiir Einfallswinkel oberhalb des Brew-
sterwinkels (insbesondere senkrechter Einfall) dndert sich die Polarisati-
onsrichtung der Welle. Auch diese Effekte fithren zu einer Verringerung
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des Signal zu Storverhéltnisses und miissen insbesondere bei Mehrweges-
zenarien beriicksichtigt werden.

2.2.4 Rauschen

Eine weitere wichtige Kanaleigenschaft ist das Rauschen, das dem Signal
additiv iberlagert wird. Es resultiert daraus, daf die Empfangsanten-
nen neben der Nutzsignalenergie auch andere Formen elektromagnetischer
Energie aufnehmen, die sich innerhalb der Antennenempfangskeulen be-
finden. Es handelt sich dabei um kosmische Hintergrundstrahlung (zu-
sammen mit dem Erdmagnetfeld Ursache der van Allen Strahlungsgiirtel
[Wes63]), um die Bewegung geladener Teilchen in der Atmosphére und um
die Temperaturstrahlung der Himmelskorper, die in ihrer Intensitdt und
spektralen Energieverteilung von deren Temperatur und ihrer Beschaf-
fenheit abhéngen. Fiir die hier betrachteten Satellitenbahnen sind die in
Frage kommenden Himmelskdrper vor allem die Sonne und die Erde.

Da die Hintergrundstrahlung mit wachsender Frequenz abnimmt, iiber-
wiegen im 20/30 GHz Bereich die anderen Rauschquellen. Diese werden
iiber ihre Strahlungstemperatur [BW95] charakterisiert. Sie entspricht
der Temperatur eines schwarzen Korpers, der die gleiche Gesamtstrah-
lungsleistung wie der betrachtete Korper besitzt.

Die von der Antenne aufgenommene Strahlungsleistung fiihrt ebenfalls zu
einer bestimmten Strahlungstemperatur 74 der Antenne. Diese berechnet
sich mit Hilfe des Integrals

Ty = i//ﬂ T,(0,®)G(0, ) dR (2.27)

iiber das Produkt der Strahlungstemperatur 73(©,®) des in der Rich-
tung (O, ®) liegenden Korpers und der normierten Antennencharakteri-
stik G(©, ®), so dak £ [[, G(©,®)df2 =1 gilt. Das Integral erstreckt
sich iiber den gesamten Raumwinkel {2 einer normierten Kugeloberfliche.

Fir die Empfangsantenne am Satelliten 136t sich das Integral in zwei
Teile zerlegen. Im ersten Teil erstreckt es sich nur iiber den die Erde
enthaltenden Raumwinkel 25, im zweiten Teil iiber den gesamten restli-
chen Raumwinkel 2z = 47 — {2g. Betrachtet man den ersten Teil dieser
Gleichung, so ist klar, daft die dominierende Rauschquelle die Erde ist.
Nimmt man vereinfachend eine konstante Strahlungstemperatur 7; tiber
der Oberfliche der Erde und eine konstante Antennencharakteristik G
iiber der Hauptkeule an, vereinfacht sich (2.27) zu einem Produkt. Be-
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Bild 2.2: Rauschtemperatur T fiir verschiedene Abstinde r.
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trachtet man nun in verschiedenen Abstdnden zur Erde Satellitenanten-
nen mit gleichem Offnungswinkel der Hauptkeule (Bild 2.2), so stellt man
fest, dak die Rauschtemperatur solange gleich bleibt (T4, = Ta4,), bis
die Erdhalbkugel vollstindig von der Hauptkeule erfafst wird. Bei grofie-
ren Abstdnden tragt nur noch ein Teil des Integrals iiber der Hauptkeule
zur Berechnung der Strahlungstemperatur bei (Strahlungstemperatur des
freien Raums < T), so daf die Strahlungstemperatur T4, und damit
auch die empfangene Strahlungsleistung geringer wird.

Da sich die Betrachtungen ausschliefslich auf Kommunikationssatelliten,
meist mit Spot Beams, beziehen, liegen nur Teile der Erdoberfliche in-
nerhalb der Hauptkeule (maximaler Abstand rg). Dies gilt fiir alle Or-
bits (angepafite Hauptkeule). Somit ist die Rauschtemperatur unabhéngig
vom gewahlten Orbit.

Mit Hilfe der parabolischen Charakteristik G(©, ®) aus (2.13) und Annah-
men iiber die Verteilung der Strahlungstemperatur der Erdoberfliche kann
das Integral in (2.27) genauer berechnet werden. Dies wurde in [NS85] fiir
geostationdre Satelliten, die die gesamte Erdhalbkugel abdecken, durch-
gefithrt. Dabei wurde eine Mischung aus Landmassen und Ozeanen mit
ihren unterschiedlichen Temperaturen beriicksichtigt (Bild 2.3). Fiir Mit-
teleuropa gilt in etwa die Kurve 30°E (Karlsruhe: 8 4°E, 49°N). Ist dieses
Verhiltnis zugunsten der Landmassen verschoben, ist die Rauschtempe-
ratur im schlechtesten Fall bis max. 290 K zu erhéhen. Die tatséichlich
wirkende Rauschtemperatur ergibt sich durch Multiplikation mit dem An-
tennenwirkungsgrad 7. Der Anteil des zweiten Integrationssummanden
resultiert aus der iiber die Nebenkeulen eingestreuten Hintergrundstrah-
lung. Deren Strahlungstemperatur betrigt fiir Frequenzen {iber 3 GHz
etwa 2,7 K [FS84]. Die tatséchlich wirkende Strahlungstemperatur er-
gibt sich durch Multiplikation mit 1 — 7, so dafs der zweite Summand im
allgemeinen vernachlissigbar ist.

Betrachtet man nun (2.27) fiir die Empfangsantenne am Boden, ist die Be-
wegung geladener Teilchen in der Atmosphére als Rauschquelle vorherr-
schend, d.h. die Rauschtemperatur des Himmels bestimmt mafsgeblich die
Antennenrauschtemperatur. Vereinfachend bleiben die Nebenzipfelkeu-
len unberiicksichtigt, so daf keine Rauschkomponenten aus der direkten
Umgebung der Antenne aufgenommen werden. Bei widrigen Umgebungs-
bedingungen mufs die Rauschtemperatur erhtht werden. Die Sonne als
Rauschquelle wird nicht ausfiihrlich betrachtet, da die hohe Strahlungs-
temperatur von bis zu 10'* K [FS84] jede Funkiibertragung unmdglich
macht und somit fiir die Simulation uninteressant ist. Damit entspricht
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Bild 2.3: Gewichtete Strahlungstemperatur fiir einen geostationd-
ren Orbit, parametriert iber Lingengrade: 30°FE, 90° W
und 150° W (Anteil der Landmassen jeweils 46, 34 und
18 %); diinne Linie: erhohte Wasserdampfdichte; gestri-
chelte Linie: erhdhte Oberflichentemperatur, beide bei
30°E [NS85].

die Rauschtemperatur der Antenne der Strahlungstemperatur Tggy des
Himmels (Bild 2.4) bei ndherungsweise konstanter Antennencharakteristik
G iiber der Hauptkeule.

Bei Regen erhoht sich die Rauschtemperatur der Empfangsantenne am
Boden

T 1
Ty =-5KY 1970 K (1 - ) (2.28)
ARegen ARegen
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Bild 2.4: Strahlungstemperatur des klaren Himmels parametriert
tiber der Elevation [Fre94].

drastisch, so dafs dieser Effekt zusitzlich neben der angestiegenen Regen-
dimpfung Apgegen (2.16) die Giite der Verbindung beeinfluft [HS95].

Im Falle parabolischer Antennen ist der notwendige Feeder bei Sende- und
Empfangsantenne mit einer Ddmpfung um 0,5 dB und einer Rauschtem-
peratur von 35 K zu beriicksichtigen.

2.2.5 Szintillationen

Bisher wurde davon ausgegangen, dafl der Satellitenkanal iiber lingere
Zeitrdume zeitinvariant ist. In Wirklichkeit &ndert sich der Kanal lau-
fend, so daf die einzelnen zeitvarianten Effekte hinsichtlich ihrer simula-
tiven Relevanz gepriift werden miissen. Das erste Phinomen sind Szin-
tillationen, d.h. schnelle Variationen der Dampfung. Der Begriff schnell
bedeutet hier Anderungsraten von etwa maximal 100 mHz, wie in Bild 2.5
zu sehen ist. Bei Anderungsraten kleiner als 10 mHz lassen sich die lang-
sam verdnderlichen Ereignisse schones Wetter und Regen klar voneinan-
der trennen. Somit {iberwiegen die Szintillationen erst bei héheren An-
derungsraten. Der Grunde fiir Szintillationen sind Dichteschwankungen
in der Atmosphire, die zu einer Anderung des Brechungsindexes fiihren.
Die Uberlagerung der direkten Welle mit den unterschiedlich gestreuten
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Anteilen fiihrt zu konstruktiver und destruktiver Interferenz und somit
zu den Dampfungsinderungen. Nach [MV82] lassen sich schwache Szin-
tillationen durch eine Lognormalintensititsverteilung beschreiben. Dieser
Prozef ist iiber mehrere Minuten hinweg stationir.

20

—
o

[}
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Leistungsdichte [dB*/Hz]

-20

-30
0.001 0.01 01 02051
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Bild 2.5: Leistungsdichtespektrum' eines Bakensignals (19,8 GHz)
fiir Regen und klaren Himmel [Ort93].

Da die Szintillationen meist kleiner 1 dB [OMNB95] sind, mit steigendem
Elevationswinkel abnehmen und linger als 2 s dauern (Bild 2.57), er-
scheint die Simulation dieser Effekte nicht notwendig. Insbesondere bei
Symboldauern, die deutlich unter 1 ms liegen, bewegen sich die Simulati-
onszeiten im Bereich der Szintillationsdauern, so daf diese Effekte wéh-
rend der Simulation gar nicht zum Tragen kommen. Vielmehr mufs dieser
Effekt bei der Gesamtsystemauslegung beriicksichtigt werden, da die fol-
genden Einfliisse ([PBD94]) auftreten:

- Reduzierung des Ausregelbereichs bei Fadingeinbriichen,

T Das Leistungsdichtespektrum basiert auf Pegelwerten. Damit ist die Einheit der
Varianz dieses Zufallsprozesses dB2. Aufgrund von o2=fj° ®(f)df hat das Lei-

stungsdichtespektrum die Einheit dB2/Hz.
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- Reduzierung der Effektivitdt der Antennennachfiihrung,
- Beeinflussung der Leistungsregelung auf dem Uplink.

2.2.6 Mehrwegeausbreitung

Auch bei der Nachrichteniibertragung iiber Satelliten kann man nicht in
jedem Fall mit einer direkten Sichtverbindung rechnen. Insbesondere bei
mobilen Systemen mit Antennensystemen geringer Direktivitdt mufl mit
zusitzlichen Mehrwegekomponenten gerechnet werden, die je nach Ge-
lande unterschiedlich ausgepréigt sind. In bewaldeten Gebieten tritt durch
das Blitterdach diffuser Empfang auf, d.h. die direkte Komponente wird
gestreut. Andererseits kann in stéddtischem Gebiet durch Abschattung die
direkte Komponente fehlen. Hier mufs der Empfanger mit einer grofsen
Anzahl an Mehrwegekomponenten zurechtkommen. Die simulative Be-
handlung und natiirlich auch die meftechnische Erschliefung sind erst
durch die theoretische Beschreibung zeitvarianter linearer Kanéle [Bel63]
moglich.

Ausgehend von (2.6) erhilt man durch Fouriertransformation der zeitvari-
anten Impulsantwort h(t, £) beziiglich ¢ die dopplervariante Impulsantwort

U(¢,v) = / h(t, &) e 2™ dt (2.29)

mit der Dopplerfrequenzverschiebung v. Erfolgt die Transformation von
h(t,&) beziiglich &, erhdlt man die zeitvariante Ubertragungsfunktion
H(f,t). Als Umkehrtransformation lautet der Zusammenhang

o

h(t,€) = / H(f,t)e?*¢) df. (2.30)

Die Berechnung der Autokorrelationsfunktionen dieser drei mittelwert-
freien stochastischen Prozesse fiihrt fiir die dopplervariante Impulsantwort
beziiglich einer Verzogerung n und einer Dopplerfrequenzverschiebung p
7u

euu (&, miv,p) = %E{U*(&V) U(n,p)}, (2.31)

fiir die zeitvariante Impulsantwort mit einem Zeitpunkt s zu
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onlts5i€,) = SE{"(1,€) (s, )} (232

und fiir die zeitvariante Ubertragungsfunktion mit einer Frequenz [ zu

oru(f,l;t,s) = %E{H*(f, tyH(l,s)}. (2.33)

Diese Korrelationsfunktionen sind jedoch ohne vereinfachende Annahmen
kaum weiterverwendbar. Daher konzentriert man sich auf die statistischen
linearen Systeme, deren Korrelationsfunktionen invariant gegeniiber Zeit-
translationen sind. Ist der Erwartungswert des Prozesses h(t, ) konstant
und héingt dessen Autokorrelationsfunktion nur noch von einer Zeitdif-
ferenz ab, heifit das System schwach stationér oder englisch Wide Sense
Stationary (WSS). Aus (2.32) folgt

onn(t,536,m) = onn(T; €M) (2.34)

und aus (2.31) ergibt sich

oo oo

1 _ ,
pou (& mv,p) = 5B / h*(t,€) 72T dt / h(s,n) e =925 ds

:% / / E{h*(t,&) h(s,n)} 2 t=1s) dt ds

—00—00
oo

s:=:t+7' / ej27rt(1/7/_1,) dt / CPhh(T;f; 7’) efj27rp,-r dr
—00

—00

= o(v — p) : S(&mv)
(2.35)

mit
S(&,m;v) ——0 o (T3 E,m). (2.36)

Das Ergebnis besagt, dafs die dopplervariante Impulsantwort U (&, v) fir
verschiedene Dopplerverschiebungen unkorreliert ist.
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Unabhéngig von der Stationaritit beziiglich der Zeit 14t sich die Statio-
naritét beziiglich der Frequenz fordern. Aus (2.33) folgt dann

o (f,l;t,s) = pun(2;t,s) (2.37)

und aus (2.32) mit (2.30) ergibt sich

o0

1 . 7 .
om(t.sicn =384 [ # (o> ap [ Hse

- % 7 7E{H*(f, t)yH(l,s)} 227 M=¢N q 1 di
b=fra 7 eI =8 q f 7 o (2;t,5)??™2 40
= 5(n—¢) : Pnn(t, s;€) .
mit |
onn(t, 5:€) &——e puu(Q;t,s). (2.39)

Hieraus folgt die Unkorreliertheit der zeitvarianten Impulsantwort fiir ver-
schiedene Zeitverzogerungen, d.h. die den unterschiedlichen Ausbreitungs-
wegen zugrundeliegenden Signale sind ebenfalls unkorreliert. Daraus re-
sultiert auch die Bezeichnung von Bello [Bel63] als unkorreliert streuend
oder englisch Uncorrelated Scattered (US).

Verkniipft man die beiden Stationaritdten, indem man (2.38) in (2.35)
einsetzt, erhélt man

o0

puu (& v, ) = 0(v — ) - /5(77—€) nn(T5m) eI dr

—0Q0

= 6(v— ) 8(n —€) - S(&.v)

(2.40)

t pragmatische Vorgehensweise nach [Bel63]
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mit
14 T
S(€,v) &——o opp(T,&). (2.41)

Die Funktion S(&,v) heift Scatterfunktion und beschreibt die Ubertra-
gungseigenschaften des Systems eindeutig in der Zeitverzogerung-Dopp-
lerverschiebungsebene fiir WSSUS (Wide Sense Stationary Uncorrelated
Scattered) Kanéle.

Mit (2.40) und (2.31) folgt

S(e.v) = 3E{U(E ). (2.4)

Nach [PKL95] 14t sich die Zeitverschiebung & fiir bestimmte Zeitverzo-
gerungsintervalle I (nahe Echos) von der Dopplerfrequenzverschiebung v
separieren. Dann sind die beiden Grofen statistisch unabhingig vonein-
ander und es folgt

E{|UEv))*} = U ") per o (€0, €, v) dE" dV/

U, ) per(€,€) - pur (V' v) A’ A/

8 5:3\8 5:3\8
g —3 8—3

el

oo

/ U2 per(€, €) de / T por (v v)

¢el

=2 - S - Se)
(2.43)

Damit 1d8t sich die Scatterfunktion S(§,v) aus zwei unabhingigen Mes-
sungen zusammensetzen. Es handelt sich um das Verzogerungsleistungs-
dichtespektrum S(&), eine Messung der Leistung aller eintreffenden Echos
iiber der Verzogerung &, sowie um die Messung des Dopplerspektrums
Se(v) fiir Pfade mit gleicher Verzogerungszeit £&. Mit (2.41) ergibt sich
somit auch

nn(7,€) = S(&) - FH{Se ()}, (2.44)
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d.h. auch die Autokorrelationsfunktion der zeitvarianten Impulsantwort
ist faktorisierbar.

Da das zu iibertragende Nachrichtensignal bandbegrenzt ist (2.2) und
damit auch das dquivalente Tiefpafsignal v(¢), kann nach [OS75] folgende
Darstellung gew#hlt werden:

- 1\ sin[rB(t —1/B)]
o(t) = ’U(E) B0 1/B) (2.45)

l=—00

Die zugehdrige Fouriertransformierte ist

15 (LY ey B
V(if)=q B _z: U(B) ‘ 713 (2.46)

0 sonst.

Durch Umformung mit Hilfe des Faltungssatzes der Fouriertransformation
ergibt sich fiir das unverrauschte Empfangssignal aus (2.6)

r(t) = 7V(f)H(f7t) 2t af
é i v( > B//QHft 2T (=U/B) g f
I=—e0 —BJ2
35 ()bl g) sl (3] O

:lzi o(t= ) [ (0 5) o]

- () ()
mit
h' (t, %) = 7h(t,£) si(m(l — BE)) d€. (2.48)

—00
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Aus (2.47) dréngt sich direkt eine Realisierungsstruktur fiir die Simu-
lation auf. Der Mehrwegekanal kann durch eine FIR (Finite Impulse
Response) Filter Struktur [Liic80] mit zeitverdnderlichen Koeffizienten
hj(t) = R'(t,l/B) und festen dquidistanten Verzdgerungen im Abstand
/B dargestellt werden [JBS94]. Wegen (2.48) werden theoretisch unend-
lich viele Koeffizienten hj(t) benétigt, auch wenn die Kanalimpulsantwort
eine endliche Dauer besitzt. Zudem ist jeder dieser Koeffizienten durch die
gesamte zeitvariante Impulsantwort h(t,£) bestimmt. Der Faktor si(nl)
im Faltungsintegral gewichtet h(t, &) in der Ndhe der Verzogerungszeit [/ B
sehr stark, so daf hj(t) ndherungsweise dem Mittelwert der Impulsantwort
in einem Bereich um diese Verzogerungszeit [/ B entspricht.

Das Intervall, fiir das h(0,&) bzw. ¢, (0,€) deutlich verschieden von Null
ist, heifst Mehrwegespreizung 7),. Dieser Wert bestimmt die Anzahl der
minimal benétigten Koeffizienten hj(t). Damit der Fehler gering bleibt,
sind mindestens L = T,,B + 1 Abgriffe erforderlich. L wird auf den
néichsten ganzzahligen Wert aufgerundet.

Mit Hilfe der Zeit-Frequenz-Korrelationsfunktion ¢i g (§2,7) ergibt sich
die Kohérenzbandbreite

Bcinf{QZO

orr(2,0)]
‘wHTO,O)‘ =ccell, 1]} (2.49)

fiir ein zunéchst beliebiges Niveau ¢. Angewandt bedeutet dies, dafs der
Kanal auf Signale im Frequenzabstand > B, unterschiedliche Wirkung
hat bzw. daf der Kanal frequenzselektiv ist, wenn die Bandbreite des
Signals grofer als die Kohdrenzbandbreite ist. Nach [Zol93] findet man
Werte fiir ¢ von 0,5, 0,75 und 0,9, die, einmal festgelegt, zu vergleichbaren
Ergebnissen fiihren. Wegen der Beziehung

o (2,7) S8 om0, (2.50)

gibt es iiber die Unschérferelation [Ach85] der Nachrichtentechnik einen
Zusammenhang zwischen Mehrwegespreizung (Signaldauer) und Kohé-
renzbandbreite, so daft ndherungsweise

Ty ~ — 2.51
B (2.51)

gilt. Analog zu (2.49) ist auch die Kohirenzdauer
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T.=inf{7>0
¢ { = | |¢uu(0,0)

“/’HHi(O’T)‘ —cce [0,1]} (2.52)

beziiglich eines beliebigen Niveaus c¢ definiert. Ist die Dauer eines Signals
kiirzer als T, verhélt sich der Kanal gegeniiber allen Zeitabschnitten des
Signals gleich. Wenn das Signal allerdings ldnger andauert, ist der Kanal
zeitvariant. Eng damit verbunden ist der Begriff der Dopplerspreizung
Bp. Darunter versteht man den Frequenzbereich, fiir den das Doppler-
spektrum S(0,v) # 0 ist (im allgemeinen maximal fiir £ = 0). Da

onn(2.7) % S(e.w) (2.53)

gilt, ergibt sich ndherungsweise iiber die Unschéarferelation

Bp ~ —. 2.54

DR (2.54)

Fir die Simulation ist das Korrelationsverhalten zwischen den verschie-
denen Koeffizienten hj(t) von Interesse. Es gilt

pualt,5) = 3 BUHL(0) i ()

o0

= [ [ (e~ BOYsi(r(t ~ Ba)) ot €.m) el
— 00 —00
(2.55)
Benutzt man die Eigenschaften des WSSUS Kanals geméf (2.34) und
(2.38), erhilt man

oo

ou(r) = / si(n(k — BE) si(n(l— BE) omn(r.€) . (2.56)

—0Q0

Man erkennt, daft das Integral im allgemeinen nicht verschwindet, d.h. die
Koeffizienten hj(t) sind entgegen den WSSUS Kanaleigenschaften kor-
reliert. Die Unkorreliertheit ist nur fiir stark frequenzselektive Kanéle
(B > B. = 1/T,,) anndhernd erfiillt, da dann die si-Funktionen gegen-
iiber ¢pp (7, &) sehr schnell oszillieren und abklingen. Gleichzeitig ist auch
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Bild 2.6: Korrelationsverhalten der Koeffizienten hj(t); (B./B;L)
— (0,0043; 231) —-: (0,043; 24) ——: (0,43; 4)-

die Anzahl der zu realisierenden Koeffizienten sehr grofs. Naherungsweise
gilt dann

ok (T) = onn (T, é)_/ si(m(k — BE)) si(w(l — BE)) d¢ .

l
= ¥hh (77 E) Okt

mit dem Kroneckersymbol dg;. Bild 2.6 bestétigt dieses Verhalten, falls in
(2.56), bei gleichzeitiger Verwendung von (2.44), fiir S(§) ein exponentiell
abklingendes Verhalten geméfs

S(€) =c-e ¢/A (2.58)

eingesetzt und das Integral numerisch ausgewertet wird. Die Konstante ¢
dient zur Normierung, At bestimmt indirekt die Kohérenzbandbreite B..
©nn(7) wird der Einfachheit halber zu eins gesetzt. Man erkennt, daf bei
kleiner Kohirenzbandbreite (hohe Anzahl L zu simulierender Abgriffe)
die Korrelation in Ubereinstimmung mit (2.57) Null ist. VergroRert man
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das Verhéltnis B./B, steigt die Korrelation geringfiigig an. Sie ist am
grofiten bei zwei aufeinanderfolgenden Koeffizienten. Aufgrund der sehr
geringen Korrelationswerte, die auch in [Par92] erwihnt werden, ist eine
Simulation mit unkorrelierten Koeffizienten moglich. Die entstehenden
Fehler bleiben klein.

Die Verhiltnisse &ndern sich grundlegend, wenn ein nicht stationirer Ka-
nal zugrunde gelegt wird. Dieser entsteht z.B. bei der Bewegung eines
Mobilfunkteilnehmers in urbanem Gelénde. Beim Vorbeifahren an einem
Haus treten Abschattungseffekte auf, die einen grofen Teil der Ausbrei-
tungspfade gleichzeitig betreffen. Damit sind versténdlicherweise die ver-
schiedenen Ausbreitungspfade und somit auch die Koeffizienten in der
Simulation korreliert. In den meisten Fillen geniigt es jedoch, innerhalb
eines Zeitausschnittes zu simulieren, in dem der Kanal stationér ist. Fiir
eine spezielle Situation (z.B. worst case) kann dadurch die Leistungsfé-
higkeit eines Systems bestimmt und eventuell angepafit werden.

z 1/8 18 f——nnmmmomm- —_—
VS —[] VS(/8) —F] Sie/8) —=+
weilles o weilles I weilles e
Rauschen [ | S} Rauschen [ | S —l Rauschen | | Sualv)
—1 o —+H —-
weilles 5o J weilles <7 J weilles Iy n
Rauschen [ | Sil) ! Rauschen [ | S ! Rauschen| | Sualv) J
0——— e —a —

Bild 2.7: Mehrwegekanalmodell.

Generell gilt, daf schnelle Schwunderscheinungen durch unkorrelierte Ko-
effizienten niherungsweise nachgebildet werden kénnen, langsame jedoch
nicht [Par92].

Bild 2.7 zeigt die resultierende Struktur eines bandbegrenzten WSSUS
Mehrwegekanals. Alle Rauschquellen sind weifs und statistisch unabhén-
gig voneinander. Da die Scatterfunktion S(I/B,v) das Leistungsdichte-
spektrum zur Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses h(t,1/B) ist,
gilt der bekannte Zusammenhang [Pap91]

S (%,y) = dyn(v) S (%) Si(v), (2.59)
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d.h. durch Filterung mit dem Dopplerspektrum erh&lt man den Zufallspro-
zefs hj(t) mit den erforderlichen Korrelationseigenschaften.

Allerdings ist der Zufallsprozef hj(t) gegeniiber dem Nutzsignal um Gro-
fenordnungen schmalbandiger, so daft zusédtzliche Interpolationen und
steilflankige Filter erforderlich werden. Je nach Anzahl der Abgriffe steigt
der simulative Aufwand enorm an, der jedoch durch ein deterministisches
Verfahren nach [PKL95] oder einem Monte-Carlo Verfahren nach [Hoe92]
reduzierbar ist. Im ersten Fall werden die Koeffizienten hj(t) durch die
Approximation eines farbigen gaufschen Rauschens, das durch die Uber-
lagerung vieler Schwingungen mit geeignet gew#hlten Amplituden, Fre-
quenzen und Phasen entsteht, erzeugt. Im zweiten Fall wird der WSSUS
Kanal durch die Summation endlich vieler Dopplerfrequenzen und Ver-
zogerungen realisiert, die gleichzeitig den Zufallsvariablen entsprechen.
Diese werden vor der Simulation “ausgewiirfelt” und wahrend der Simu-
lation konstant gehalten. Dadurch wird eine bestimmte Musterfunktion
des Prozesses realisiert. Durch beide Verfahren wird die aufwendige Er-
zeugung von Zufallszahlen wihrend der Simulation vermieden.

2.3 Statistische Kanalbeschreibung und
Dopplerspektrum

Im vorhergehenden Abschnitt wurde die grundlegende Struktur des Ka-
nalmodells hergeleitet. Das Aussehen des Zufallsprozesses h(t, ) bezie-
hungsweise S(€, v) wurde bisher noch nicht diskutiert. Die Form des Fre-
quenzgangs und der Grund fiir die weifsen Anregungsprozesse sollen jetzt
nédher bestimmt werden.

Generell schwankt die Empfangsleistung iiber der Zeit. Dieses Phinomen
wird als Schwund (Fading) bezeichnet. Dabei sind iiblicherweise schnelle
Schwankungen (Fast Fading) langsameren Schwankungen (Slow Fading)
iberlagert.

Das schnelle Fading resultiert zumeist aus der Interferenz mehrerer auf
verschiedenen Wegen zum Empfangsort gelangenden Mehrwegesignalen,
deren Laufzeiten und Phasen zeitvariant sind, z.B. durch bewegte Streu-
objekte. Eine zusitzliche Zeitvarianz ergibt sich aus der Bewegung des
Empfingers durch das vorhandene Interferenzfeld. Fiir den betrachteten
20/30 GHz Frequenzbereich liegen allerdings die Feldstirkemaxima und
-minima im Abstand von wenigen Zentimetern. Da auch die Antennen-
wirkflache in dieser Grofenordnung liegt, treten Mittelungseffekte iiber
dem Interferenzmuster auf, die die Feldstirkeinderungen vermindern.
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Der langsame Schwund ergibt sich aus der allmihlichen aber stetigen An-
derung der Umgebungsbedingungen wie z.B. durch das Voriiberziehen von
Wolken oder Niederschlagsgebieten. Durch die Mobilitédt des Empfangers
ergibt sich eine zusétzliche langsame Fluktuation der Empfangsleistung
durch den Ubergang zwischen verschiedenen Raumbereichen (Stadt, Vor-
ort, freies Land) mit unterschiedlichen Ausbreitungssituationen. Dies be-
deutet, z.B. beim Ubergang in den Abschattungsbereich eines Hinder-
nisses, den Wegfall der direkten Welle und eventuell ein Anwachsen der
Anzahl der Mehrwegekomponenten. Da die Wegstrecken, auf denen sich
solche Anderungen bemerkbar machen, deutlich grofer sind als der Ab-
stand der Maxima und Minima im Interferenzmuster, ergeben sich deut-
lich langsamere zeitliche Fluktuationen.

Mit Hilfe diverser MeRkampagnen [LCD'91, BEP95a, CJLV95, CV94,

BEP95b, JL95] wurden die verschiedenen Fadingphinomene in statisti-

sche Modelle umgesetzt. In [LS91, Cas92, DRFP94, DGGL96| wurden

diese Modelle zur Simulation von SATCOM Strecken verwendet. Fol-

gende zusammenfassenden Aussagen kénnen daraus entnommen werden:

1. Liegt eine Sichtverbindung zwischen Sender und Empfénger vor, zeigt
der Pfad ein ausgeprigtes Riceverhalten [Pro95].

2. Kommt der Verbindungsweg nur durch Reflexionen und Streuungen
zustande, kann fiir den Prozef eine Rayleighverteilung [Feh95] ange-
nommen werden.

3. Abschattungseffekte durch Vegetation lassen sich gut durch eine Lo-
gnormalverteilung beschreiben [Loo85, VD92].

Prozesse mit Rayleigh- oder Riceverteilung dienen zur Beschreibung des
schnellen Fadings, die Lognormalverteilung beschreibt das iiberlagerte
langsame Fading.

2.3.1 Rayleighverteilung

Setzt sich das Empfangssignal ausschlieflich aus einer grofsen Zahl an ge-
streuten, statistisch unabhingigen Komponenten zusammen, ist dieses Si-
gnal rayleighverteilt. Die Vorstellung geht von der Superposition der elek-
trischen Feldkomponenten mit unterschiedlichen Amplituden und Phasen
aus. Zur einfacheren Darstellung verwendet man die komplexe Schreib-
weise. Ist die Anzahl sich iiberlagernder Komponenten geniigend grofs,
ergibt sich fiir Real- und Imaginirteil aufgrund des zentralen Grenzwert-
satzes eine zweidimensionale Gaufiverteilung, deren Komponenten stati-
stisch unabhéngig voneinander sind. Daher darf eine Leistungsaddition
zur Bestimmung der Gesamtleistung durchgefithrt werden.
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Die Rayleighverteilung entsteht durch die Addition zweier quadrierter,
statistisch unabhiingiger und jeweils N(0,02) verteilter Zufallsvariabler.
Daraus entsteht eine zentrale y2-Verteilung [Fis89] mit zwei Freiheitsgra-
den bzw. eine Exponentialverteilung. Fiir eine Zufallsvariable Y, die der
Empfangsleistung entspricht, ergibt sich die Dichte

1
py(y) = 257 efy/%?, y > 0. (2.60)

Die entsprechende Amplitudenverteilung erhilt man durch Variablensub-
stitution R = /Y und es ergibt sich mit

pr(r) = % e >0 (2.61)

die Dichte der Rayleighverteilung. Sie ist durch die Leistung aller Mehr-
wegekomponenten o2 eindeutig festgelegt. Die Phase (Empfangswinkel)
des empfangenen Signals ist im Intervall [—m, 7) gleichverteilt.

2.3.2 Riceverteilung

Eine Riceverteilung ergibt sich stets, wenn einem starken, determinierten
Signal eine sehr grofse Anzahl statistisch unabhéngiger Signale iiberlagert
wird. Bezogen auf den Funkausbreitungsweg wird eine starke direkte Teil-
welle von einer grofsen Zahl statistisch unabhéngiger Mehrwegesignale, die
durch Streuung, Reflexion und Beugung entstehen, iiberlagert. Im Unter-
schied zum Rayleighfall gibt es eine Feldkomponente mit deutlich groferer
Amplitude als die anderen. Ansonsten wird genauso mit komplexen Gro-
fen gerechnet.

Die riceverteilte Zufallsvariable Y entsteht durch die Addition zweier qua-
drierter, statistisch unabhiingiger und N(u1,02) bzw. N(ue, 0?) verteilter
Zufallsvariablen. Daraus entsteht eine nichtzentrale y2-Verteilung mit
zwei Freiheitsgraden. Fiir die Empfangsleistung Y ergibt sich die Dichte

1

_(s? o2 s
py(y) =5z e T (ﬂ;) Ly >0, (2.62)

wobei Iy(.) die modifizierte Besselfunktion 1-ter Gattung O-ter Ordnung
darstellt. Die Leistung der direkten Komponente ergibt sich aus s =
u? + p3, die Leistung der gestreuten Komponenten ist o2. Durch Varia-

blensubstitution R = v/Y erhilt man die Dichte
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r 2 rs
_r <r+s>/201( ) >0 2.63
pR(T) 0_2 € 0_2 , T2 ( )
fiir die riceverteilte Empfangsamplitude. Das Leistungsverhiltnis von di-
rekten zu gestreuten Komponenten s?/0? wird Ricefaktor genannt. Ist
der Ricefaktor Null, geht die Riceverteilung in eine Rayleighverteilung
tiber. Die Phase « ist nicht mehr gleichverteilt, sondern gemifi [Par92]

gilt
1 .2 m scos(ag — @)  PeosP(agza)
= — o2 ]_ —_— o2
Pa(@) o ¢ [ * \/g o ©

x <1+f[%])

Dabei ist ag = arctanL der Einfallswinkel der starken direkten Teilwelle.
Mit zunehmendem Rlcefaktor variiert die Phase in zunehmend engeren
Grenzen.

(2.64)

2.3.3 Lognormalverteilung

Messungen der Amplitudenverteilung in einem grofsen Gebiet um einen
Sender zeigen in vielen Féllen eine Gaufsverteilung der Empfangspegel,
d.h. eine Lognormalverteilung der Amplitude. Werden lediglich Mefs-
werte betrachtet, die auf einem Kreis um den Sender liegen, ergibt sich
ebenfalls eine Lognormalverteilung allerdings mit einer deutlich geringeren
Standardabweichung o, da eine Variation allein aufgrund der Entfernung
entfillt und somit der Pegel bei Fehlen aller Hindernisse iiberall gleich
sein miifte. Damit zusammenhingend wurde auch festgestellt, daft die
Schwunddauer ebenfalls lognormalverteilt ist [MVB93].

Eine Zufallsvariable R ist logarithmisch normalverteilt, wenn diese aus
einer normalverteilten Zufallsvariablen Y durch die Substitution Y = In R
hervorgeht. Dann gilt

1
pr(r) = m

Der Wert, 1 gibt die mittlere Leistungsreduktion in dB an. Da die Lo-
gnormalverteilung nur die Grobstruktur der Empfangspegelschwankungen
wiedergibt, fiir die Simulation aber Grob- und Feinstruktur wichtig sind,
tritt sie meist in Kombination mit einer Rice- oder Rayleighverteilung
auf. Die langsamen Schwankungen der Lognormalverteilung werden mit

e (mr=m?/20% (2.65)
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den schnellen Schwankungen der anderen Verteilungen multipliziert. Dies
wurde auch durch Messungen bestétigt [Loo85].

2.3.4 Nakagami-m Verteilung

Eine eher empirische Vorgehensweise [BD91] zur Beschreibung der vor-
her genannten Verteilungen durch eine einzige ist die Verwendung der
Nakagami-m Verteilung [Nak60]. Bei genauerer Betrachtung erkennt man,
daff die Nakagami-m Verteilung aus der verallgemeinerten zentralen y>-
Verteilung hervorgeht. Diese Zufallsvariablen sind nach [Fis89] gemaf

]_ m
py(Y) = =— (%) y" ey >0, m >

e ,2>0  (2.66)

|~

gammaverteilt, mit den frei wihlbaren Parametern 2 = E{Y'} und m =
2?/E{(y — 2)?}. Durch Variablensubstitution R = v/Y" erhilt man die
Nakagami-m Verteilung

2 m
pa(r) = o (D) et s 0, mz D 2 >0, (267)

I'(m)

|~

In der Nakagami-m Verteilung sind als Spezialfall die Rayleighverteilung
mit m = 1, 2 = 202 und die einseitige Normalverteilung mit m = 1/2
enthalten. Die Riceverteilung kann approximiert werden, wobei mit stei-
gendem Ricefaktor {2 = 2 erreicht wird. Fiir m — oo und 2 = 2 er-
hilt man den AWGN (Additive White Gaussian Noise) Kanal. Ebenso
lassen sich alle mit der Lognormalverteilung kombinierten Ausbreitungs-
bedingungen in der m-{2-Ebene der Nakagami-m Verteilung wiederfinden
(Bild 2.8). Ist die direkte Komponente der Riceverteilung lognormalver-
teilt, handelt es sich um den mit Lognormal gekennzeichneten Bereich.
Sind dagegen die streuenden Komponente lognormalverteilt, erhélt man
Lognormal-Rayleigh oder Lognormal-Rice.

Ferner lassen sich relativ einfach aus geometrischen Betrachtungen der
gemessenen kumulativen Schwundwahrscheinlichkeiten (z.B. Steigung der
Kurven, Abszissenabschnitt fiir bestimmte Werte) die Parameter m und
{2 ndherungsweise bestimmen. Diese Werte dienen als Startvektor bei der
numerischen Parameterextraktion, so dafs das Verfahren schneller konver-
giert. Zudem konnen fiir die Bitfehlerraten (DPSK2, FSK2) geschlossene
Losungen gefunden werden.
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Bild 2.8: m-2-Ebene der Nakagami-m Verteilung (Parameter:
1/0? in dB (s* = 1); Mapstab fir m < 1 und 2 < 1
logarithmisch).

Leider enthilt diese Verteilung nur Informationen iiber den Betrag des
Empfangssignals. Die Phase wird nicht zur Verfiigung gestellt. Bedeu-
tend schwerwiegender ist die Problematik beim Einhalten der Autokorre-
lationseigenschaften (siehe folgenden Abschnitt). Entweder erzeugt man
eine korrekte Verteilung oder die korrekten Autokorrelationseigenschaften.
Beides gemeinsam lifst sich nicht erreichen. Daher ist die Nakagami-m
Verteilung gut zur Beschreibung theoretischer Zusammenhinge geeignet.
In der Simulation gibt es keine Anwendung.

2.3.5 Autokorrelationseigenschaften

Bisher wurde nur die Verteilung der Zufallsvariablen diskutiert. Die innere
Struktur bzw. der zeitliche Bezug ist bisher wenig in Erscheinung getre-
ten. In (2.59) ist der Zusammenhang zwischen einem erregenden weifien
Prozefs, dem eine der anzuwendenden Verteilungen unterliegt, und dem
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Leistungsdichtespektrum angegeben. Da die Zufallsvariable des Prozesses
gleichermafen der Verteilung gehorchen muf, als auch die entsprechende
Korrelationseigenschaft besitzen soll, ist zunfichst zu iiberlegen, ob die in
(2.59) angegebene Gleichung diese Forderungen bei der Realisierung er-
fiilllen kann. Danach wird die Filterfunktion, die dem Dopplerspektrum
S;(v) entspricht, genauer bestimmt.

Zur Erzeugung von Rayleigh- und Riceverteilung werden zwei statistisch
unabhéngige normalverteilte Prozesse bendtigt. Der eine Prozefl repré-
sentiert den Realteil, der andere den Imaginérteil. Diese seien mit X und
Y gekennzeichnet. Die Summe ergibt einen komplexen Ausgangsprozefs
Z = X + jY fiir dessen Autokorrelationsfunktion

022 (T) = %E{z(t)z*(t — T)}
1 (2.68)
=3 (#2a(T) + @y (7))
gilt. Fiir das Leistungsdichtespektrum folgt
Do) = 5 () + By (1) (2.69)

Die Filterung eines normalverteilten Prozesses ergibt am Ausgang eben-
falls einen normalverteilten Prozefs. Somit ist die gewiinschte Korrelati-
onseigenschaft fiir diese beiden Verteilungen simulativ implementierbar.

normaler Leistungs-
weiBer dichte- Exp —
ProzeB spektrum

Bild 2.9: Logarithmisch normaler Zufallsprozef.

Fiir Prozesse mit Lognormalverteilung gestaltet sich dies deutlich schwie-
riger. Ein normaler Prozef stimuliert ein System mit einer exponentiellen
Ubertragungsfunktion. Die Modellierung des Leistungsdichtespektrums
erfolgt als Filter zwischen diesen beiden Blécken (Bild 2.9). Nach [A1d82]
fithrt des Vertauschen der Exponentialfunktion mit dem Filter zu einer
unbekannten Wahrscheinlichkeitsdichte am Ausgang bei exakter Realisie-
rung des Leistungsdichtespektrums. Bei der hier gewihlten Reihenfolge
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hat der Prozef nicht exakt die geforderten Korrelationseigenschaften. Ge-
nau dieselben Probleme entstehen beim Versuch die Nakagami-m Vertei-
lung zu simulieren.

Das die Autokorrelationseigenschaften bestimmende Leistungsdichtespek-
trum beziehungsweise Dopplerspektrum 148t sich nach [JJ74] theoretisch
berechnen. Jakes hat dazu einen Empfénger angenommen, der sich mit
konstanter Geschwindigkeit v,, bewegt. Eine omnidirektionale Antenne
filhrt das Funksignal dem Empfanger zu. In der Umgebung befinden sich
so viele Streuzentren, daf das Nutzsignal gleichméfig aus allen Winkel-
richtungen «,, auf die Antenne fillt. Das empfangene Signal aus der
Winkelrichtung a,, sei in komplexer Schreibweise

z(t)=A- eI @mfot+2mvtte(t)) — A . oI f(am)t+e(t)) (2.70)
mit der winkelabhingigen Dopplerfrequenz

fovu

V= £ COS Qlpy = fim COS Qrpy (2.71)
c

und der maximalen Dopplerverschiebung f,,. Die empfangene Frequenz
ist

flan) = fo+ fmcosan. (2.72)

Da das Nutzsignal gleichméfsig aus allen Richtungen einfallen soll, ist die
Zufallsvariable «,, tiber dem Winkelbereich [—m,7) gleichverteilt. Die
Wahrscheinlichkeitsdichte fiir die Empfangsfrequenz ergibt sich nach kur-
zer Rechnung (Abschnitt 5.1) zu

, flaar) € [fo— fm, fo+ fm]. (2.73)

P () = 1 2
/12— (Flaw) - fo)

Aufgrund der erkennbaren Stationaritat gilt fiir die Autokorrelationsfunk-
tion des empfangenen Signals
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(pZZ(T) = %E{Z(t)z*(t — T)} = A?QE {eJQﬂ'f(CEM)T}
= A? i jQWf(aM)Td
~ ) e i) 271)
L / b, (f(aM))ej%f(aM)T df ().

Daraus ergibt sich das Dopplerleistungsdichtespektrum

) = 4
2my/ £2, = (Flan) — fo)

D, (flon =; |flon) = fo| < fm- (2.75)

Eine alternative Berechnungsmethode mit Hilfe der Besselfunktion findet
man in Abschnitt 5.2.

In (2.75) handelt es sich um das hiufig fiir die Kanalmodellierung ver-
wendete [R2196] Clarke- oder Jakesspektrum, welches unter folgenden
Annahmen entsteht:

- der Elevationswinkel der einfallenden Strahlen ist 0°,
- der azimutale Einfallswinkel «,, ist eine gleichverteilte Zufallsvariable,
- Antennengewinn und Richtcharakteristik bleiben unberiicksichtigt.

Den zugehorigen Verlauf von (2.75) zeigt Bild 2.10. Soll die Antennen-
richtcharakteristik G (o, ) fiir die Berechnung des Dopplerleistungsdichte-
spektrums in Betracht gezogen werden, gilt

q)sz (f(akf)) = G(aM) (I)zz (f(aM)) . (276)

Wird eine Richtantenne verwendet, die einfallende Wellen nur im Win-
kelbereich a; und «g zuldft, reduziert sich das von Null verschiedene
Dopplerspektrum z.B. auf den schraffierten Bereich [Gan72].

Beim Satellitenmobilfunk mufs die Berechnung des Dopplerspektrums auf
den dreidimensionalen Fall erweitert werden. Hierzu wird die in Bild 2.11
verwendete Notation benutzt. Bei bekannter Position der Bodenstation
ist diejenige des Satelliten eindeutig durch den Elevationswinkel ¢ und
den Winkel o zwischen dem Geschwindigkeitsvektor ¢’ des Satelliten und
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Bild 2.10: Jakesspektrum.

500 - 1000 km

direkter
reflektierter Strahl d Strahl

Bild 2.11: Dopplerszenario mit Satellit.
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der Projektion des direkten Strahls in die tangentiale Ebene der Bahn-
kurve parallel zur Erdoberfliche gegeben. Die Bodenstation bewegt sich
mit der Geschwindigkeit ¥,,. Sie empfingt meist einen direkten Strahl
mit der Elevation ,, = ¢, dessen Projektion in die tangentiale Ebene der
Erdoberfliche mit dem dortigen Geschwindigkeitsvektor ¢,, den Winkel
oy, einschliefit. Zudem werden reflektierte Strahlen von unterschiedlichen
Streuzentren empfangen, deren Einfallsrichtungen durch das Winkelpaar
(o, €,) gegeben sind. Unabhingig von der Einfallsrichtung liegen die
meisten Streuzentren nahe am Empfinger. Messungen im 1,8 GHz Be-
reich [CJLV95, JL95] haben ergeben, dafs die maximalen Verzogerungs-
zeiten unter 1 us bleiben, d.h. der Umweg ist kleiner als 300 m. Entspre-
chende Messungen fiir den 20/30 GHz Kanal sind nicht bekannt. Es ist
aber davon auszugehen, daf durch die stdrkeren Dampfungseffekte und
geringeren Beugungserscheinungen bei hoheren Frequenzen die maxima-
len Verzogerungszeiten kleiner werden. Dadurch ist gewihrleistet, dafs
alle Strahlen, die den Empfanger erreichen, nahezu parallel die Satelli-
tenantenne verlassen haben. Fiir (2.72) 14ft sich folgende modifizierte
Gleichung fiir die Empfangsfrequenz angeben:

0
f(OéIW; EIW) = fo+ (UIW COS vy COSEN — U COS v COS 5) ? (2.77)

= fo+ fm cosay cosey — fp,,,, COSQ COSE.

Die Frequenz fp, .. = fov/cist die durch die Bewegung des Satelliten ma-
ximal verursachte Dopplerverschiebung. Da dieser letzte Summand deter-
ministisch ist und der Empfangsfrequenz f(«,,, €, ) nur einen Frequenzoff-
set aufprigt, wird dieser zur Vereinfachung der Berechnung des Doppler-
leistungsdichtespektrums zu Null gesetzt. Im Abschnitt 2.4 wird die durch
den Satelliten verursachte Dopplerverschiebung genauer betrachtet.

Der erste Summand ist eine Zufallsgrofse mit den Zufallsvariablen o,
(Azimut) und e, (Elevation). Der Einfachheit halber sei e,, von ay,
statistisch unabhéngig, so dafs die Verbunddichte in zwei Faktoren aufge-
teilt werden kann. Die Zufallsvariable «,, sei wie im zweidimensionalen
Fall im Intervall [—m, ) gleichverteilt. Da der Satellit immer unter einem
bestimmten Elevationswinkel gesehen wird, mufs fiir die zweite Zufalls-
variable von einer Vorzugsrichtung o ausgegangen werden. Diese sei in
einem Empfangswinkelbereich Ae gleichverteilt gemé&f

1 M=
plen) = Az rect [E Agﬁo] : (2.78)
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Nach kurzer Rechnung (Abschnitt 5.3) erhdlt man die Wahrscheinlich-
keitsdichte der Empfangsfrequenz

Ae
0t rect {710_]0" ]

2fm cos w

co—4s 7TAE\/(fm cosw)? — (f(al\/I;EO) - fo)2

p(flam,en)) = dw

(2.79)
und analog zu (2.75) das Leistungsdichtespektrum
60+% A2 . rect {fo;{>(;w}
O, (f(aM; EI\/I)) = ’ 5 dw.
cos A 27TAE\/(fm cosw)? — (f(on,Eo) - fo)
(2.80).
10*
.é
H
g
.;%
10° | | | | | | | | |
-1 08 06 04 02 0 02 04 06 08 1

auf f, normierte Dopplerfrequenz

Bild 2.12: Dopplerspektren bei g = 45° fiir verschiedene Emp-
fangswinkelbereiche Ae; fo = 0.
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Leistungsdichte (logarithmisch)

(15°; 30°)

S (105200 -
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auf £, normierte Dopplerfrequenz

Bild 2.13: Dopplerspektren fiir verschiedene (eg, Ac).

Dieses Integral kann nur numerisch ausgewertet werden. Die Ergebnisse
zeigt Bild 2.12 fiir €9 = 45° und verschiedene Empfangswinkelbereiche.
Deutlich erkennt man bei kleinem Ae den Jakesverlauf aus Bild 2.10. Al-
lerdings tritt die Polstelle bei den maximal mdglichen Dopplerfrequenzen
=+ fn cos em nicht mehr auf. Vielmehr verschiebt sich der Maximalwert mit
wachsendem Ae zusehends zur Tragerfrequenz fy hin. Gleichzeitig nimmt
die Pegelschwankung der Leistungsdichte {iber der Dopplerfrequenz ab.
Im ziemlich unrealistischen Grenzfall einer {iber den gesamten Winkel-
bereich gleichverteilten Elevation (Ae = 90°) hat das Dopplerspektrum
bei der Tragerfrequenz fy eine Polstelle, so daff die Zufallsvariable z(t)
hochgradig korreliert wére.

Zum Vergleich zeigt Bild 2.13 Dopplerspektren bei kleinem Elevations-
winkel wie sie in rein terrestrischen Systemen beobachtet werden. Auch
hier bemerkt man das Fehlen der Polstellen und die Reduzierung der Pe-
gelschwankung. Ahnliches wurde schon von [Aul79] mit einer etwas ab-
gewandelten Dichte p(e,,) veroffentlicht. Die Modifikation zu einer reali-
tatsndheren stetigen Dichtefunktion vergleicht [Par92|. Der grundlegende
Verlauf ohne Polstellen bleibt aber im wesentlichen erhalten.

Da das Jakesspektrum in der Simulation nur unter grofsem Aufwand rea-
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lisiert werden kann [PKL96], sind die Verdnderungen fiir die Modellie-
rung sehr vorteilhaft. Zudem kommen diese Verldufe der Realitdt deut-
lich ndher, da das Empfangssignal normalerweise nicht nur aus einer Ele-
vationsrichtung einfillt. Die geringer werdenden Pegelunterschiede iiber
dem Dopplerspektrumsverlauf lassen die Uberlegung aufkommen, appro-
ximativ ein einfaches Tiefpakfilter (Realisation im dquivalenten Tiefpafs-
bereich) zu verwenden. Diese Uberlegungen werden durch [Kuc82] unter-
mauert, der bei der Verwendung vereinfachter Dopplerspektren gegeniiber
dem Jakesspektrum nur geringe Einfliisse auf die Simulationsergebnisse
festgestellt hat.

2.4 Dopplerprofile

Bisher wurde der Frequenzoffset fp, . cosa cose aus (2.80) aufer Acht
gelassen. Dieser bestimmt die absolute Lage des Dopplerspektrums in Ab-
héngigkeit von der Trégerfrequenz fy und der Geschwindigkeit v des Sa-
telliten. Fiir nicht geostationire Satelliten nimmt dieser erhebliche Werte
an. Im folgenden wird dessen Grofe fiir verschiedene Orbits ndher be-
trachtet.

In Abschnitt 1.1 wurden die verschiedenen Orbittypen und ihre Bahn-
kurven erldutert. Normalerweise bewegen sich die zugehorigen Satelliten
relativ zu einem Beobachter auf der Erde. Eine Ausnahme bilden geosta-
tionére Satelliten, die iiber dem Beobachter stillzustehen scheinen. Durch
Inhomogenitdten im Gravitationsfeld der Erde bewegen sich allerdings
auch diese Satelliten aus ihrem Orbit heraus. Raketenmotoren sorgen
immer wieder fiir die Riickfithrung in den eigentlichen Orbit. Die durch
Drift und Riickfiihrung entstehenden Dopplerverschiebungen sind sehr ge-
ring. Im weiteren interessieren hier die Dopplerverschiebungen, die durch
eine Relativgeschwindigkeit zwischen Signalquelle und Signalsenke unter
Einhaltung des idealen Orbits (keine Storeffekte) entstehen. Die Boden-
station befinde sich an einem festen Punkt auf der Erdoberfliche. Die
wirksame Dopplerverschiebung ergibt sich aus (2.77) zu

V(F):@v«:osa cosszéwzéM. (2.81)
c c |7 c dt

Der Vektor 7 ist die Verbindung zwischen Satellit und Bodenstation. Da

die Orbits durch ihre Ellipsengleichung vollsténdig beschrieben sind, kann

fiir jeden Zeitpunkt der Ortsvektor und damit bei vorgegebener Mitten-

frequenz fy die Dopplerverschiebung berechnet werden. Geschieht dies
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fiir aufeinanderfolgende Zeitpunkte erhilt man den Verlauf der Doppler-
verschiebung iiber der Zeit oder, was damit gleichbedeutend ist, iiber der
Satellitenposition. Die graphische Darstellung dieses Verlaufs heifst Dopp-
lerprofil. Als Ausgangspunkst fiir die Berechnung dient eine Bodenstation,
deren Koordinaten genau auf der Bodenspur des Orbits liegen. Diese Bo-
denstation wird im folgenden als Basisstation bezeichnet. Die Bodenspur
ist die Projektion der Umlaufbahn auf die Erdoberfliche. Jeder Punkt
der Bodenspur entspricht zu einem bestimmten Zeitpunkt dem Subsatel-
litenpunkt.

Ausgehend von der Basisstation wird die Bodenstation fiir die Berechnung
der Dopplerprofile unter Beibehaltung der geographischen Breite schritt-
weise sowohl nach Westen als auch nach Osten verschoben, bis die Bahn
auflerhalb des Sichtbereichs der (verschobenen) Bodenstation liegt, der
maximale Elevationswinkel also kleiner als Null wird [JKH96].

Fiir die im folgenden aufgefiihrten Beispiele wurden 18 GHz als Sendefre-
quenz gewahlt. Da nach (2.77) die Dopplerverschiebung proportional zur
Sendefrequenz ist, dndert sich fiir andere Mittenfrequenzen lediglich die
Skalierung der Frequenzachse. Bild 2.14 und folgende zeigen Dopplerpro-
file fiir vier verschiedene Orbits.

Dopplerverschiebung [Hz]
o

-5 I I I I I I I
0 100 200 300 400 500 600 700 800

Zeit [s]
Bild 2.14: Dopplerprofil fiir einen polaren Orbit (500 km), Boden-

station auf 50°N (Parameter: Ldngengradabweichung
von der Bodenspur).
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Bild 2.15: Dopplerprofil fiir einen zirkularen Orbit mit 135° Inkli-

nation, Bahnhohe 500 km, Bodenstation auf 45°N (Pa-
rameter: Lingengradabweichung von der Bodenspur).

Im ersten Bild ist ein polarer zirkularer Orbit mit einer Bahnhdhe von
500 km (LEO) dargestellt. Die zugehorige Bodenstation befindet sich auf
dem 50. Breitengrad. Der Nullpunkt auf der Zeitachse ist der Startzeit-
punkt aller Berechnungen. Ist die Elevation von der jeweiligen Position
der Bodenstation kleiner Null, wird die Dopplerverschiebung Null gesetzt.
Der absolute Lingengrad der Basisstation spielt keine Rolle, da die Erde
als homogen angenommen wird. Die Kurven sind mit der Abweichung der
jeweiligen Bodenstation in Langengraden von der Basisstation parame-
triert. Es sind nur Bodenstationen beriicksichtigt, die von der Basisstation
aus gesehen im Westen liegen. Die ostwiérts liegenden Kurven sind von den
dargestellten Kurven praktisch nicht zu unterscheiden. Aus der 0°-Kurve
kann abgelesen werden, dafs die Sichtbarkeitsdauer etwa 700 s betragt und
die maximale Dopplerverschiebung Werte um 400 kHz erreicht. Auch die
Anderung der Dopplerverschiebung mit der Zeit ist betréchtlich. Diese
Werte nehmen zwar mit steigendem Abstand der Bodenstation von der
Basisstation ab, allerdings sinkt auch der maximal erreichbare Elevations-
winkel und die Sichtbarkeitsdauer des Satelliten. Die Tatsache, dafs die
von der 0° - Kurve abweichenden Kurven nicht drehsymmetrisch zu ihrem
Schnittpunkt mit der Zeitachse sind, weist darauf hin, daf die Erddrehung
einen Beitrag zur Dopplerverschiebung leistet.
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Bild 2.16: Dopplerprofil fiir einen polaren Orbit (10000 km), Bo-
denstation auf 20°N (Parameter: Langengradabwei-
chung von der Bodenspur).
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Bild 2.17: Dopplerprofil eines polaren HEO Orbits, Bodenstation
unterhalb des Apogaums (89362 km) auf 50°N, (Pa-
rameter: Lingengradabweichung von der Bodenspur).
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Fiir Bild 2.15 wurde ein Orbit verwendet dessen Parameter, aufer beim
Inklinationswinkel, mit denen des Orbits aus Bild 2.14 {ibereinstimmen.
Die Vergrofserung des Winkels von 90° auf 135° fiihrt dazu, daf sich der
Satellit entgegen der Erdrotation bewegt. Dies fiihrt zu einer Erhohung
der Dopplerverschiebung und der Dopplerrate. Aufierdem verschiebt sich
durch die inklinierte Bahn der Sichtbarkeitsbereich fiir die verschiedenen
Bodenstationen.

Kehrt man zu einem polaren Orbit zuriick und vergréfsert die Bahnhohe
auf 10000 km (MEQ), erhilt man ein Dopplerprofil wie in Bild 2.16. Deut-
lich sind die verléangerte Sichtbarkeitsperiode des Satelliten und die gerin-
gere Dopplerverschiebung zu erkennen. Legt man die 0° - Kurve zugrunde,
ist der Satellit etwa 2 h zu sehen.

Bild 2.17 zeigt die Ergebnisse fiir einen hochelliptischen polaren Orbit
(HEO) mit Perigdum bei 1006 km und einem Apogium bei 39362 km.
Die Basisstation liege auf dem 50. Breitengrad unterhalb des Apogidums.
Hierbei ist besonders auf die Skalierung der Zeitachse zu achten. Die
Sichtbarkeitsdauer ist gegeniiber den vorhergehenden Beispielen wesent-
lich hoher, sie betrdgt hier ca. 11 h. Zudem ist die Dopplerrate im inter-
essierenden Bereich (d.h. wenige Minuten nach Erscheinen des Satelliten
bis einige Minuten vor dem Ende des Sichtbarkeitsbereichs) gering.

Orbit, Inklination Maximaler Maximale Dopp-
Bahnhghe [km)] Doppler [kHz] lerrate [kHz/s|
LEO, polar, 500 425 6,475
LEO, 135°, 500 444 7,282
MEO, polar, 10000 117 0,060
HEO, polar
1006 x 39362 191 0,080*

* interessierender Bereich

Tabelle 2.1: Maximale Dopplerverschiebung und mazximale Dopp-
lerrate fiir verschiedene Orbits bei 18 GHz.

Diese Einfliisse aus der Relativbewegung des Satelliten auf die Ubertra-
gungsstrecke miissen vom Empfinger ausgeregelt werden. In Tabelle 2.1
sind die fiir eine Regelung wesentlichen Parameter zusammengefafst. Dies
sind die maximale Dopplerverschiebung und die maximale Dopplerrate.
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Die Werte beim LEO mit 135° Inklination sind hoher als beim polaren
Orbit, da sich dort die Erdrotation additiv bemerkbar macht. Bei MEO
und HEO ist nur die maximale Dopplerverschiebung ein Problem. Ins-
besondere schmalbandige Signale liegen aufserhalb des Empfangsfilters.
Eine Kompensation ist daher unbedingt erforderlich. Da der Transpon-
der seine Frequenz nicht fiir jeden einzelnen Nutzer anpassen kann, mufs
die Kompensation hauptséichlich im Terminal erfolgen. Sie teilt sich in
eine Vorkompensation, die aus den Bahndaten errechnet wird, und in
eine Feinkompensation durch die Trigerregelung auf. Die M6glichkeiten
der Feinkompensation bei Dopplereinfluff werden in Abschnitt 4.1 ndher
untersucht. Die Kompensation ist sowohl fiir den Downlink als auch fiir
den Uplink erforderlich. Eine zusétzliche Frequenzkorrektur im Satelliten
verhindert die Stérung benachbarter Frequenzen.
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3 Realisierung mit COSSAP

COSSAPT ist ein Programmpaket, das zur Simulation von Nachrichten-
ibertragungssystemen entwickelt wurde. Es besitzt einen modularen, sy-
stemorientierten Aufbau und bietet eine VHDL Schnittstelle zur Program-
mierung von ASICs und FPGAs (Application Specified IC, Field Pro-
grammable Gate Arrays). Selbstdefinierte Module konnen, basierend auf
C- oder Fortran-Code, beliebig hinzugefiigt werden. Der Vorteil gegen-
iiber der Implementierung der Simulation mit einem eigenen Programm
besteht darin, daft vorhandene Module problemlos wiederverwendet wer-
den konnen. Zudem wird die Organisation des Datenstroms durch das
Simulationstool iibernommen, indem die verschiedenen Module erst beim
Vorliegen ausreichender Datenmengen gestartet werden. Dadurch sind
unterschiedliche Datenraten innerhalb des Simulationsmodells mdglich.
Auch die Module zur graphischen Ausgabe konnen sofort nutzbringend
eingesetzt werden.

Bei der Erstellung der Simulation muf allerdings beachtet werden, daf
die Erzeugung des modulierten Signals und dessen Empfang in der Rea-
litdt groftenteils digital erfolgen. Der Kanal zwischen Sender und Emp-
fénger ist jedoch immer analog. Es ist also notwendig, die analogen Si-
gnale zeit- und amplitudendiskret darzustellen. Die Diskretisierung in
der Amplitude erfolgt {iber ausreichend lange Codeworter. Die Program-
miersprachen bieten die Mo6glichkeiten 32 bit oder gar 64 bit lange Wor-
ter zu verwenden, so daft die durch begrenzte Wortlédngen entstehenden
Fehler vernachléssigbar werden. Erst bei der Hardwarerealisierung, die
hier jedoch nicht niher untersucht wird, sind die Effekte durch reduzierte
Wortlangen (8-16 Bit) zu beriicksichtigen. Die Zeitdiskretisierung wird
iiber das Abtasttheorem [Kam92] gesteuert. Es besagt, daf jedes band-
begrenzte analoge Signal aus seinen Abtastwerten fehlerfrei rekonstruiert
werden kann, wenn die Abtastfrequenz mehr als doppelt so groff ist wie
die hochste im Signal auftretende Frequenz.

Normalerweise befindet sich das Signal im Bandpafsbereich, so dafs ent-
weder eine extrem hohe Abtastrate (= 2f;) verwendet werden muff oder
durch Bandpafunterabtastung [Jon91] eine Verschiebung des Signals in
das Basisband bei einer ungefihr auf das Abtasttheorem reduzierten Ab-
tastrate erfolgt. Eine elegantere Moglichkeit zeigt (2.3), indem fiir die
Simulation statt des Bandpafsignals s(¢) die komplexe Einhiillende v(t)
genutzt wird. Da diesem Signal die Information iiber die Tragerfrequenz

T Produkt der Firma SYNOPSIS
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fehlt, ist diese notwendigerweise frequenzabhingigen Simulationsmodulen
als Parameter zu iibergeben.

3.1 Abtastrate

Die Ubertragung digitaler Information erfolgt immer iiber analoge Uber-
tragungsstrecken. Aus diesem Grund wird die Information in Impulse
q(t) umgewandelt. Im allgemeinen spricht man von Symbolen, da je nach
Verfahren auch mehrere Informationsbits zu einem Symbol zusammen-
gefalkt werden konnen. Reale Impulse haben eine endliche Dauer, also
grundsétzlich ein unendlich ausgedehntes Spektrum. Weil die Frequenz-
resourcen begrenzt sind, mufs von einer strengen Bandbreitenbegrenzung
des Signals ausgegangen werden. Dies hat dann zur Folge, daf die Im-
pulse theoretisch unendlich ausgedehnt sind. Doch dies ist nicht von Be-
deutung, wenn nur die Signalwerte hinreichend schnell so klein werden,
daR sie vernachlissighar sind. Ein Mafstab fiir die Ubertragungsqualitiit
bei Verwendung solcher Impulse ist das Augendiagramm [HL94|, welches
durch die periodische Uberlagerung des Zeitsignals entsteht. Die Peri-
odendauer T entspricht dem Abstand zweier aufeinanderfolgender Sym-
bole. Hieraus kann die Intersymbolstérung abgelesen werden, ausgedriickt
durch die Hohe der Augentffnung. Daher ist es sinnvoll zu verlangen, daf
sich die Impulse zu den Entscheidungszeitpunkten im Abstand Ts gegen-
seitig nicht stéren. Daraus folgt die 1. Nyquistbedingung

q(kTs) = 0,k € Z\{0}, (3.1)

die besagt, dafl zum Abtastzeitpunkt immer genau einer der Impulse von
Null verschieden ist.

Neben der Forderung nach maximaler Hohe der Augenéffnung ist die Ma-
ximierung der Augenbreite von Bedeutung, da dann grofitmogliche Tole-
ranz gegeniiber Fehlern bei der Wahl des Entscheidungszeitpunktes be-
steht, d.h. die Empfindlichkeit gegeniiber Taktjitter ist reduziert. Diese
Forderung ist das Ziel der 2. Nyquistbedingung, die an den Randern des
Augendiagramms fiir alle Impulse den Wert Null verlangt. Die Verkniip-
fung von 1. und 2. Nyquistbedingung fithrt auf die folgenden Bedingungen
[Fet90]:

5 ) =10 fiir k = £2, +3, 4, - - (3.2)

KT q(0)/2 fiir k = %1
(%)
q(0) fir k = 0.
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Diese Bedingungen werden durch den Impuls

TssiZt
q(t) = q(0) ———= (3.3)

2
2t
- (#)
bzw. im Frequenzbereich durch
m T
Q(f) = Ts q(0) 0052(§T5f) rectf—QS (3.4)

erfiillt (Bild 3.1). Die Bandbreite der Impulse ist daher 2/Tg. Dies ist
eine Verdoppelung der Bandbreite im Vergleich zum Impuls

Q(/Tq(o)

f
_2
B= T
Bild 3.1: Impulsform.
LTt ot !
q(t) = q(0) S1T—S o——=e At 4 q(0)rect(fTs), (3.5)

der nur die 1. Nyquistbedingung erfiillt. Daher wird haufig ein Kom-
promif zwischen den beiden Impulsformen verwendet, indem Q(f) durch
zwei Cosinushalbwellen und eine Rechteckfunktion ersetzt wird. Man er-
halt das Spektrum eines Rolloff-Filters

1 fl < =7)572
Q(f) = Ts q(0) COS2{£_§ (|27rf| _ ﬁ) + ﬂ dazwischen (3.6)
0 1fl> U+ 7) 575
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mit dem Rolloff-Faktor r € [0, 1]. Im Fall » = 0 wird nur die 1. Nyquist-
bedingung erfiillt, im Fall » = 1 beide. Die Bandbreite dieses Impulses ist
(1+r)/(2Ts). Haufig wird r» = 0,5 gewahlt.

Die fiir die Simulation erforderliche Abtastrate ergibt sich nicht alleine
aus der Bandbreite des Signalimpulses, sondern auch aus dem Einflufs
von Nichtlinearitdten (Rohrenverstiarker) und dem auftretenden Storsze-
narium, die die erforderliche Bandbreite vergrofiern. Aus diesen Grund
wird die Abtastfrequenz durch

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 mufs SPS > 2 sein. Groflere Faktoren als SPS = 16 sind nur in
Sonderfillen erforderlich. Mit grofer werdendem SPS nimmt die zu ver-
arbeitende Datenmenge und damit die bendtigte Simulationszeit stindig
zu. Ein moglichst kleines SPS ist daher anzustreben.

3.2 Sender und Empfinger

Die Simulation der Kanaleigenschaften durch das Betreiben der Ubertra-
gungsstrecke erfordert zusétzlich die Implementierung von Sendern und
Empfingern. Durch die Verwendung modulierter Signale, die auch in der
Realitét fiir den Betrieb der Strecke verwendet werden, kann eine Beurtei-
lung der Ubertragungsqualitiit in Form der Bitfehlerrate (Bit Error Rate:
BER) erreicht werden. Dies bedeutet, dafs erst nach der Demodulation im
Empfanger der zur Beurteilung notwendige Bitstrom zur Verfiigung steht.
Daher muf ein moglichst optimal arbeitender Empfanger am Ausgang des
Kanals implementiert werden.

Die Ubertragungsqualitiit hiingt nicht allein von den Kanalparametern,
sondern auch von den technische Parametern wie Mittenfrequenz, Sende-
leistung und Modulationsverfahren sowie von den gesendeten Daten ab.
Gerade bei den Modulationsverfahren gibt es eine riesige Auswahl. Hier
beschrinken wir uns auf die phasengetasteten Modulationsarten, PSK2
und PSK4, die auch auf digitalen Satellitenfunkstrecken hiufig benutazt
werden. Zusétzlich werden zwei bandspreizende Verfahren eingefiihrt, um
deren Storresistenz auf Satellitenstrecken auszutesten. Es handelt sich um
Frequency Hopping (FH) und Direct Sequence Spread Spectrum (DSSS).
Bevor die zu sendenden Daten iibertragen werden, durchlaufen sie nor-
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malerweise zwei Vorverarbeitungsschritte, die Quellencodierung und die
Kanalcodierung.

Die Quellencodierung sorgt fiir die Entfernung der ungeordneten Red-
undanz aus dem Datenstrom, was der Minimierung der erforderlichen
Ubertragungsrate entspricht. Die Entropie eines biniiren Datenstromes
(Zufallsvariable X) ist gegeben durch [Pro95]

2

H(X) = P(x;)log, P(x;). (3.8)
i=1

Sie wird maximal, wenn die Buchstaben des Alphabets gleichwahrschein-
lich sind, also P(z1) = P(z2) = % gilt. Da dies den ungiinstigsten Fall
darstellt, wird ein Datenstrom mit zuféllig auftretenden Symbolen als
Nutzdatenstrom dem Sender zugefiihrt. Durch riickgekoppelte Schiebere-
gister ist eine einfache Erzeugung moglich. Allerdings wiederholt sich die
Bitfolge nach spétestens 2™ — 1 Werten wieder, so dafs man von Pseudo-
zufallsfolgen spricht. Dabei ist m die Lange des Schieberegisters. Durch
geeignete Wahl der Riickkopplungen [Gol82] lafst sich immer die maximale
Periodenléinge erreichen. Diese Periodizitdt fiihrt zu einer periodischen
Autokorrelationsfunktion, die das Simulationsergebnis verfilschen kann,
insbesondere bei kurzen Periodendauern. Am giinstigsten ist es, wenn die
Periode wihrend der Simulation nur einmal durchlaufen wird.

Der zweite Schritt, die Kanalcodierung, fiigt dem Datenstrom gezielt
geordnete Redundanz hinzu, so daf auftretende Ubertragungsfehler im
Empfinger erkannt und eventuell sogar beseitigt werden kénnen. In den
hier vorgestellten Untersuchungen soll die Kanalcodierung nicht n#her
betrachtet werden, da diese aufbauend auf den Ergebnissen fiir unco-
dierte Ubertragung ein eigenstindiges und umfangreiches Arbeitsgebiet
darstellt.

Im folgenden werden die Sender- und Empfingerstrukturen fiir drei Mo-
dulationsarten beschrieben.

3.2.1 PSK

Die Aufgabe der phasengetasteten Modulationsarten besteht darin, den
bindren Datenstrom in verschiedene Phasenwinkel umzusetzen. Dazu wird
bei PSK2 jedem Bit bzw. bei PSK4 jedem Block, bestehend aus 2 Bits,
ein komplexes Symbol zugeordnet (Bild 3.2).

Danach folgt die in (3.6) beschriebene Impulsformung der komplexen Sym-
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Bild 3.2: Signalraumdiagramme fiir PSK2 und PSK/.

bole, die gleichmifig auf Sende- und Empfangsseite aufgeteilt ist. Somit
wird auf beiden Seiten ein Wurzel Rolloff-Filter verwendet. Auf der Emp-
fangsseite dient es gleichzeitig als Hauptselektionsfilter [MG92]. Da bis
zu dieser Stelle nur ein Abtastwert je Symbol vorliegt, wird vor der Im-
pulsformung die Abtastrate um SPS erhoht. Bild 3.3 zeigt das zugeho-
rige COSSAP Layout mit der Symbolerzeugung PSK2M und dem Wurzel
Rolloff-Filter RCRFQC.

Real
Binaer
—]
—~ PSK2M 1. SPS RCRFQC
—]
Imag

Bild 3.3: PSK/-Sender.

Auf der Ubertragungsstrecke wird das Signal in Phase, Amplitude und
Abtastzeitpunkt verdndert. Dadurch benétigt der Demodulator vor sei-
ner Entscheidung eine Signalaufbereitung. Diese besteht aus einer Am-
plitudenregelung, um das Signal auf ein Niveau anzuheben, auf dem die
nachfolgende Signalverarbeitung moglich ist, einer Taktregelung und einer
Tragerregelung [MA90]. Takt- und Trigerregelung arbeiten unabhingig
voneinander, um bei Synchronisationsverlust ein gegenseitiges Ausphasen
zu vermeiden. Die Tréigerregelung folgt der Taktregelung, da die erste
den Symboltakt zum Symbolvergleich bendtigt. Zuvor mufs gewéhrleistet
sein, dafs sich das Signal innerhalb des Nutzsignalbandes befindet. Dieses
Thema wird im Abschnitt 4.1 nochmals aufgegriffen.

Die Taktregelung wurde nach [Gar93] realisiert. Ihr Vorteil besteht darin,
daf jeder beliebige Taktversatz ausgeregelt werden kann. Das dazu be-
notigte Kernstiick der Regelung in Bild 3.4 ist der Interpolator, der nach
[EGH93| in den meisten Fillen schon bei linearer Interpolation mit zwei
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Bild 3.4: Taktregelung.

Stiitzstellen gute Ergebnisse produziert. Der Abstand der Stiitzstellen
bestimmt die Qualitdt. Bei den hier durchgefiihrten Simulationen sollte
SPS = 8 nicht unterschritten werden, um gute Ergebnisse zu erhalten.
Nach dem Interpolator besteht jedes Symbol aus zwei Abtastwerten. Der
Timing Error Detector (TED) [Gar86] ermittelt im Symboltakt T'g mit
den beiden Abtastwerten im Abstand Ts/2 ein Fehlersignal

e(kTs) =r;((k — 1/2) Ts) [r,(kTS) — (k- 1)TS)}

(3.9)
+ ’I“Q((k’ — 1/2) Ts) {’I‘Q(k’Ts) — ’I“Q((k — 1)T5)i|,

das die Abweichung vom idealen Abtastzeitpunkt angibt. Dieses Signal
steuert die Frequenz eines Number Controlled Oszillators (NCO). Ent-
spricht die Periode des NCOs der Symbolrate T, ist das Fehlersignal
Null, und die Abtastzeitpunkte sind ideal. Eine Abweichung fiihrt zu einer
Frequenzanpassung des NCOs. Der zeitliche Abstand zwischen dem be-
rechneten Nulldurchgang des NCOs und dem darauffolgenden Abtastwert
dient als Steuersignal fiir den Interpolator, der die beiden erforderlichen
neuen Abtastwerte errechnet. Der Block Reclock dient der Anpassung der
Abtastrate in der Riickkoppelschleife, um erst nach dem Nulldurchgang
des NCOs dessen Frequenz neu zu setzen.

Am Ausgang der Taktregelung ist der optimale Abtastzeitpunkt gefunden.
Die Abtastrate wird durch Halbierung auf einen Wert je Symbol reduziert.
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Bild 3.5: Tragerregelung.

Die anschliefende Trigerregelung bestimmt die Phase vor und nach dem
Detektor (Bild 3.5). Die Phasendifferenz Ay wird iiber einen Regler in
den geschétzten Phasenoffset A iiberfithrt. Mit diesem Wert kann die
Phase des empfangenen Symbols in die richtige Position zur Demodulation
zuriickgedreht werden. Treten withrend der Ubertragung Phasenspriinge
auf, die grofer als der Abstand zur néchsten Entscheidungsschwelle sind,
geht die Zuordnung der absoluten Phase verloren. Dieser mit der reinen
Tragerregelung nicht korrigierbare Phasenoffset verursacht im Demodula-
tor die Zuordnung falscher Bits zu den Symbolen. Dies kann z.B. durch die
Einfiihrung von Datenrahmen, in denen periodisch Synchronisationswerte
auftreten, die dem Empfianger bekannt sind, kompensiert werden.

3.2.2 Bandspreizverfahren

Die Bandspreiztechnik dringt heutzutage immer mehr in die kommerzielle
Ubertragungstechnik, insbesondere auch in den terrestrischen Mobilfunk,
ein. Der grofite Vorteil liegt in der storungsfreien bzw. storreduzierten
Ubertragung auch bei ungiinstigen Signal zu Stérverhiltnissen. So liegt
die Uberlegung nahe, diese Technik auch fiir die Satelliteniibertragung
nutzbar zu machen. Dabei sind aber die verdnderten Randbedingun-
gen wie Entfernung, Laufzeit und Dopplerverschiebung zu beriicksichtigen
[KRM95].

Die Grundlage der storreduzierten Ubertragung basiert auf der von Shan-
non hergeleiteten Formel fiir die Kanalkapazitéit

S
C = B -log, <1 + N) (3.10)

des auf B bandbegrenzten AWGN-Wellenzug-Kanals. Die Leistung des
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Nutzsignals ist S, die Rauschleistung ist N. Aus dieser Gleichung ist
erkennbar, dafl B gegeniiber S/N austauschbar ist. Bei vorgegebener Ka-
nalkapazitit kann durch Erhohen der Bandbreite auch mit geringem S/N
eine Ubertragungsstrecke betrieben werden. Die Verbreiterung des Uber-
tragungsbandes erfolgt mit einer Hilfsfunktion, deren Verlauf im Empfén-
ger schon im voraus bekannt ist. In den hier vorgestellten Simulationen
werden als Hilfsfunktionen Pseudozufallsfolgen verwendet.

Die Benutzung einer Hilfsfunktion erfordert im Sender ein Doppelmodula-
tionsverfahren. Die Primdrmodulation erzeugt aus dem Nutzdatenstrom
PSK modulierte Symbole. Die Sekundidrmodulation vergréfsert die Band-
breite. Der Quotient aus gespreizter Bandbreite W und Nutzsignalband-
breite B heiftt Prozefigewinn. Dieser kann aber nur unter der Vorausset-
zung eines idealen Kanals sowie einer exakten Synchronisation zwischen
Sender und Empfénger vollstédndig ausgeschopft werden.

Die Synchronisation ist erforderlich, da im Empfinger eine Doppeldemo-
dulation notwendig ist, die zunéchst die Hilfsfunktion aus dem Empfangs-
signal entfernt. Erst danach erfolgt die Demodulation des Nutzsignals.

3.2.2.1 Frequency Hopping (FH)

Eine hiufig genutzte Moglichkeit ein bandgespreiztes Signal zu erzeugen,
ist die Frequenzsprungtechnik [Tor92]. Dazu wird die Mittenfrequenz des
primdrmodulierten Signals v(¢) innerhalb eines vorgegebenen Frequenzbe-
reiches geméaf einer Hilfsfunktion verdndert. Bild 3.6 zeigt den Pfad eines
FH Sendesignals in der Zeit-Frequenz-Ebene. Mit dem Kanalabstand der
Hopkanéle A f und der Mitte des Hopbereichs fy, gilt fiir das zeitdiskrete
Bandpafssignal

s(kAt4) = Re {U(kAtA)ejQW(fNI+M(kAtA)Af) kAtA} , (3.11)
wobei
N-1
M(kAta) = Y PN(kAts — nT.) (3.12)
n=0

eine abschnittsweise konstante Funktion und PN(.) eine bindre {—1,1}
Pseudozufallsfolge mit der Chipdauer T, ist. Obwohl normalerweise die
Hops nicht mit Symbolgrenzen des Nutzsignalstromes zusammenfallen
miissen, wihlt man aus praktischen Uberlegungen (die Synchronisation
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Bild 3.6: FH-Signal in der Zeit-Frequenzebene.

vereinfacht sich) gerade diesen Fall. Daher ist in den Simulationen die
Hopdauer T, ein ganzzahliges Vielfaches der Symboldauer:

T.=kTs: k<€N. (3.13)

Das wichtigste Ziel sollte die Reduzierung der Abtastrate sein [KJ96a],
um die Simulationsdauer so kurz wie moglich zu halten. Wie auch bei der
Simulation mit ungespreizten Signalen erfolgt diese Simulation im kom-
plexen Basisband. Die frequenzabhéngigen Einfliisse — insbesondere die
physikalischen und meteorologischen Einfliisse des Kanals — werden durch
Ubergabe der aktuellen Frequenz an alle Blécke der Simulation beriick-
sichtigt. Zusétzlich zu der in Bild 3.3 dargestellten Senderstruktur wird
eine Frequenzsprungfolge erzeugt und als dritter Signalpfad den nachfol-
genden Blocken iibergeben. Bild 3.7 zeigt die erweiterte Struktur. Die
der Hopfolge zugrundeliegende Pseudozufallsfolge wird dem Block CODE
iibergeben, der (3.12) realisiert. Der Block FREQ_GEN erzeugt den ge-
samten Frequenzterm im Exponenten der Exponentialfunktion aus (3.11).

Diese dritte Signalkomponente wird neben dem modulierten Signal eben-
falls durch die Blocke des Kanals {iber den Transponder bis hin zum
Empfénger durchgeschleift, wobei im Transponder die Umwandlung in
die entsprechende Downlinkfrequenz erfolgt. Daher verarbeitet der FH-
Empfanger (Bild 3.8) ebenfalls drei Signalkomponenten.

Zunichst wird das Signal durch eine automatische Amplitudenregelung
auf ein Niveau gehoben, welches die nachfolgende Signalverarbeitung er-
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Bild 3.7: FH-Sender.
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Bild 3.8: F'H-Empfinger.

moglicht. Ein Mixer verschiebt die Mittenfrequenz (normalerweise 0 Hz)
des empfangenen Signals, falls die Synchronisation zwischen der im Sender
erzeugten Hopfolge und derjenigen im Empfinger erzeugten nicht genau
eingehalten wird.

Die Synchronisation ist im allgemeinen zweigeteilt. In einem ersten Schritt
wird eine grobe Synchronisation hergestellt. Dieser Schritt heifit Akqui-
sition, wihrenddessen die Pseudozufallsfolge sukzessive um T, /2 verscho-
ben wird, bis die empfangene Energie einen Schwellwert iiberschreitet. Im
schlechtesten Fall dauert die Akquisition

TAkq = 27’LTC L, (314)

wobei L die Periodenlinge der Pseudozufallsfolge und n die Anzahl der
Hops sind, iiber die bis zur Entscheidung gemittelt wurde. Je grofser n
wird, desto kleiner ist die Falschalarmwahrscheinlichkeit. Der Nachteil
ist eine wachsende Akquisitionszeit. Erst nach dieser Phase, also sobald
eine Grobsynchronisation vorliegt, beginnt die Nachrichteniibertragung.
Da in dieser Arbeit die BER einer Strecke bestimmt werden soll, gehen
alle Simulationen von einer abgeschlossenen Grobsynchronisation aus, d.h.
die beiden Folgen in Sender und Empfinger weichen zeitlich um maximal
+T,/2 voneinander ab.
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Der zweite Schritt versucht die verbleibende Differenz auszuregeln und
heifst daher Tracking. Dies geschieht durch die Bestimmung der in das
Nutzsignalband fallenden Energie, die hinter dem Hauptselektionsfilter
auftritt. Dieses besteht aus der anderen Hélfte des Impulsformungsfilters,
welches im Sender verwendet wurde. Nur zu den Zeitpunkten, zu denen
die Hopsequenz im Empfanger mit der des empfangenen Signals iiber-
einstimmt, ist dieser Energiewert idealerweise von Null verschieden. Im
schlechtesten Fall wird nur innerhalb eines Zeitintervalls von T,./2 Energie
detektiert. Verldft man diesen Bereich, ist die Grobsynchronisation er-
neut durch eine Akquisitionsphase wiederherzustellen. Fiir die Simulation
bedeutet dies den Abbruch.

Fir das Tracking wird nun die Energie mit +1 gewichtet. Den Wert
bestimmt die im Empfianger generierte Hopsequenz. In der ersten Héilfte
jeden Hops ist dieser +1, in der zweiten H&lfte —1. Dieses Signal wird
durch Tiefpaffilterung iiber 11 Hops geglittet und sollte idealerweise Null
sein. Weicht es in positive oder negative Richtung ab, wird die Taktrate
der Pseudozufallsfolge beschleunigt oder verzdgert, d.h. die Phase der im
Empfanger erzeugten Hopsequenz wird angepafst.

Vor der Demodulation des entspreizten Signals (Riicktransformation der
Symbole in Bits) stellt sich die Frage nach Takt- und Trigersynchronisa-
tion wie beim ungespreizten Signal. Da die Hopgrenzen immer mit Sym-
bolgrenzen zusammenfallen, ist durch das Tracking der genaue Abtast-
zeitpunkt bekannt. Nur bei sehr langsamen FH wire eine Taktregelung
notwendig. Die Trégerregelung kann genauso als abgeschlossen betrach-
tet werden, wenn keine Phasenkohidrenz benotigt wird. Diese kann von
Hop zu Hop nur sehr schwer aufrecht erhalten werden wegen der auf dem
Kanal auftretenden frequenzabhingigen Mehrwegeeffekte und der Dopp-
lerverschiebungen [Tor92]. Soll dennoch kohédrent empfangen werden, ist
die Einfiihrung einer auf die Hopdauer abgestimmten Rahmenstruktur
erforderlich, so daf jeweils zu Beginn eines Rahmens eine dem Empfén-
ger bekannte Bitstruktur gesendet wird. Dies lohnt sich nur, wenn eine
grofie Anzahl von Symbolen wihrend eines Hops iibertragen wird, um das
Synchronisationsbit zu Nutzdatenbitverhiltnis klein zu halten. In den
Simulationen wurde eine Rahmendauer von 64 Symbolen mit 56 Nutz-
symbolen gewidhlt [KD96]. Eine andere Alternative stellt die Verwendung
einer nicht kohdrenten Primadrmodulation dar, wie zum Beispiel Differen-
tial PSK (DPSK) oder Frequency Shift Keying (FSK).

An dieser Stelle kehren wir zur Funktion des Mixers zuriick. Insbeson-
dere mufs die erforderliche Bandbreite dafiir beriicksichtigt werden. Bis-
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her wurde, trotz der frequenzagilen Mittenfrequenz, das Nutzsignal im
Basisband simuliert. Nach dem Mixer kénnen bei unvollsténdiger Syn-
chronisation Frequenzdifferenzen zwischen dem Empfangssignal und dem
Empfangsfilter im Basisband bis zu den Hopbereichsgrenzen fy; £ N Af
zu bestimmten Zeitpunkten kAt, auftreten. Im allgemeinen ist daher
die Simulation der gesamten Hopbandbreite nach dem Mixer erforderlich.
Da das Bestreben nur darin liegt, das Nutzsignal je nach Frequenzdiffe-
renz fg;r zur Hopsequenz des Empféngers aus dem Empfangsfilterband
hinauszuschieben, stellt sich die Frage, ob es nicht hinreicht, die Verschie-
bung des Mixers auf eine ausreichende aber kleine Frequenzdifferenz zu
beschranken. Ausreichend bedeutet, daff Frequenzkomponenten, die tat-
séchlich weit entfernt sind, keine Auswirkungen auf das Ausgangssignal
des Empfangfilters haben. Das Ausgangsspektrum eines solchen Mixers
zeigt Bild 3.9, wobei die folgende Regel fiir die Frequenzverschiebung A fj
angewandt wurde:

faig | faigl < 3SR

Afo(kAta) = .
folkAta) {3SR \faigl > 3SR, (3.15)

simulierte Bandbreite

i  Empfinger . |

| ! and ! |

i x x / \ f % .isR
-4 -3 -2 -1 1 2 3 4

maximaler Offset

Bild 3.9: Frequenzkomponenten nach dem Mixer.

Dieser kleine maximale Frequenzoffset reicht aus, da zwischen dem Emp-
fangsband und dem verschobenen Nutzsignal im Falle |fg;z| > 3SR ein
minimaler Abstand von SR herrscht. Durch Verkleinerung des Rolloff-
Faktors vergrofiern sich die Abstéinde, so daff man die simulierte Band-
breite in Abh#ngigkeit des Rolloff-Faktors verkleinern kénnte. Auch die
Bandbreitenvergréfserung durch nichtlineare Verstérker ist unproblema-
tisch, da sich diese nur fiir Komponenten auswirkt, die mehr als 20 dB
unterhalb des Maximums liegen (Bild 3.10 und Bild 3.11). Simulationen,
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Bild 3.10: Spektrum am FEingang einer TWT. Nutzsignal PSK/
(links) und Stérsignal ASK (rechts).
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Bild 3.11: Spektrum am Ausgang einer TWT. Nutzsignal PSK/
(links) und Stérsignal ASK (rechts).

die mit der vollen Hopbandbreite durchgefiithrt wurden, zeigen im Ver-
gleich zu denen mit reduzierter Bandbreite keine Anderung der gemes-
senen BER. Die reduzierte Simulationsbandbreite setzt die Verwendung
schmaler Teiltransponder voraus, eine Einschrankung, die schon aus tech-
nischer Sicht notwendig ist, da keine beliebigen Transponderbandbreiten
bei gleichzeitiger hoher Verstiarkung moglich sind. Es geniigt also zu je-
dem beliebigen Zeitpunkt einen einzigen Transponder zu simulieren, ohne
der Realitét vieler nebeneinanderliegender Transponder zu widersprechen.

Einen viel groferen Vorteil zeigt der zuvor beschriebene Mixeralgorith-
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mus, wenn der Einflufs von Storsignalen simuliert werden soll. Denn auch
hier mufs der unterschiedliche Frequenzabstand zwischen Nutzsignal und
Storer beriicksichtigt werden. Folgende Einschrankungen sind allerdings
zu beachten:

1. In der Simulation werden gleichzeitig nur ein einzelnes FH Signal in
Kombination mit einem Storsignal untersucht.

2. Der nichtlineare Verstérker zeigt keine Frequenzabhingigkeit.

3. Die Intermodulationsprodukte des Storers verschlechtern das Nutzsi-

gnal gleichermafsen unabhéngig vom Frequenzabstand zwischen bei-
den, wenn dieser grofer als 3 SR ist.
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Bild 3.12: Bitfehlerraten fir unterschiedliche Frequenzdifferenzen
(SR, 5,9 SR und 10 SR) zwischen Storer und Nutzsi-
gnal, SPS = 32.

In der ersten Bedingung manifestiert sich die Notwendigkeit, auf ein FH-
Netz bzw. auf ein Storszenario von mehreren Storern zu verzichten. Die
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Frequenzunabhéngigkeit eines nichtlinearen Verstéirkers ist im allgemei-
nen nicht erfiillt. Jedoch liegt die Bandbreite, innerhalb der man von
Frequenzunabhingigkeit sprechen kann, im GHz Bereich, so daf auch
bei einem FH diese Bedingung abhingig vom Spreizfaktor erfiillt wer-
den kann. Die letzte Bedingung resultiert aus der Uberlegung, daf durch
den Mixer zwei weit entfernt liegende Signale nur durch 3 SR vonein-
ander getrennt gemeinsam verstirkt werden. Leider ist die geforderte
Unabhéngigkeit nur fiir grofse Signal zu Storverhiltnisse erfiillt. Anson-
sten kann sich die BER bei unterschiedlichen Frequenzabstinden um etwa
einen Faktor 2 unterscheiden. In Bild 3.12 sind die Ergebnisse fiir zwei
PSK4 modulierte Signale, das eine als Nutzsignal, das andere als Storer, in
unterschiedlichen Frequenzabstédnden und fiir unterschiedliche Signal zu
Storverhdltnisse dargestellt. Tendenziell ist die BER beim Frequenzab-
stand SR grofer, da hier beide Signale aneinanderstofen (Rolloff-Faktor
=1).

Simulationen mit reduzierter Bandbreite konnen nur vorlaufige Ergebnisse
produzieren. Um exakte Ergebnisse zu erhalten, ist die Simulation mit
der vollen Hopbandbreite erforderlich.

-——_—_-—_—-—--T----
I
I
I
I
I
I
I
Storer Mixer !
——————— - I
. I
Mittenfrequenz : Hopsequenz
I
—— =l e e L e e -
[ —
komplexes
Basisbandsignal

Bild 3.13: Mizer fir additive Stéorsignale.

Die Beriicksichtigung von Stérungen auf dem Kanal erfolgt, indem zum
Nutzsignal im Basisband ein Storsignal addiert wird. Zu jedem Zeitpunkt
wird die Frequenzdifferenz fg;y der beiden Mittenfrequenzen berechnet.
Je nach Differenz wird das Storsignal (im Basisband) um einen bestimm-
ten Frequenzoffset, der sich bei Simulation mit reduzierter Bandbreite
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ebenfalls nach (3.15) bestimmt, vor der Addition verschoben (Bild 3.13).
Da innerhalb der Simulation zwei Mixer in Folge eingesetzt werden, mufs
auch die Simulationsbandbreite verdoppelt werden. Mit 16 SR liegt man
aber noch weit unter dem erforderlichen Wert, der bei der Simulation der
gesamten Hopbandbreite erforderlich ist.

3.2.2.2 DSSS

Die zweite Bandspreiztechnik ist DSSS, bei der die Hilfsfunktion das in der
Regel PSK2 priméar modulierte Signal nochmals phasenmoduliert. Aus
praktischen Erwdgungen heraus kénnte man die Primér- und Sekundér-
modulation kombinieren, indem die beiden bindren Datenstrome (Nutz-
signalfolge und Pseudozufallsfolge) vor der Umformung in Wellenziige
modulo-2 addiert werden. Diese Modifikation ist aufgrund der theoretisch
vorliegenden Linearitit durchfiihrbar, ohne die zuvor geschilderte Band-
spreizphilosophie zu zerstoren. Allerdings ist wie bei FH eine Synchronisa-
tion im Empfanger erforderlich. Dies bedeutet, daf dort die Entspreizung
als inverse Operation an geeigneter Stelle durchzufiihren ist. Da aber
vor der modulo-2 Addition der Datenstrom in der Amplitude diskretisiert
werden muft (Demodulation in einen bindren Datenstrom), geht wertvolle
Information fiir die Entspreizung des Signals verloren. Spreizung und
Entspreizung wirken daher sinnvollerweise auf die komplexen Symbole
bzw. auf das komplexe Basisbandsignal, also auf Wellenziige. Eine Ver-
mischung der beiden Varianten, also Spreizung der binéren Datenfolge vor
der Modulation und Entspreizung im komplexen Basisband ohne Aufspal-
tung in die entsprechenden I und Q Komponenten (Real- und Imaginér-
teil), gelingt im allgemeinen nicht, da in diesem Fall die Bestimmung und
einfache Implementierung der Entspreizungsfolge (Schieberegister) nicht
realisiert werden kann.

In der Literatur [SOSL94, Dix94] finden sich meistens nur Bandspreizsy-
steme fiir PSK2, da diese einfach zu realisieren sind. In der Militdrtech-
nik, die die Bandspreizverfahren zuerst benutzte, lag die Prioritit neben
der Storresistenz und der schweren Entdeckbarkeit der Signale auf einem
moglichst einfachen und robusten Aufbau. Die Frage nach der Bandbrei-
teneffizienz, die darin begriindet liegt, daf PSK2 und PSK4 bei gleichen
Sendeleistungen im AWGN Kanal gleiche Bitfehlerraten erreichen [Sk188],
war sekundir. Die Uberlegung PSK4 zu verwenden, resultiert aus der Tat-
sache, dafs diese Modulationsart in Kombination mit DSSS noch schwerer
zu entdecken ist und bei bestimmten Storern weniger empfindlich rea-
giert, bei allerdings hoherem Realisierungsaufwand. Die Frage nach der
Bandbreiteneffizienz stellt sich erst, seitdem DSSS auch in mobilen An-
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wendungen (IS-95) [QUA92] und beim Tracking and Data Relay Satellite
System (TDRSS) zum Einsatz kommen.

Nur in [Tor92] und [PRD95] findet sich ein Blockdiagramm fiir die Sprei-
zung bei PSK4. Darin wird deutlich, dafs zwei statistisch unabhéngige
Pseudozufallsfolgen fiir die Spreizung notwendig sind. Die eine wird zur
Spreizung des Realteils, die andere zur Spreizung des Imaginirteils ver-
wendet. Soll nur eine Spreizfolge auf Real- und Imaginérteil angewendet
werden, erfolgt wihrend jeder Symboldauer die Nachrichteniibertragung
mit Hilfe von zwei Phasenzustinden anstatt mit vier. Eine zeitliche Ver-
schiebung 16st das Problem. Sie sollte so grofs sein, daf die statistische Un-
abhingigkeit zwischen den beiden Pseudozufallsfolgen gewé#hrleistet ist.
Die Verschiebung betriigt daher etwa eine halbe Periodenlinge 2™ 1, um
durch die grofe Zeitdifferenz iiber weite Bereiche einen Korrelationswert
von —1 zu erhalten. Den entsprechenden Sender zeigt Bild 3.14.

1: Spreizfaktor 1:SPS
Nutzdaten PSK4 D Wurzel Re
o] -
Modulator — ?ﬁggf Im
g(kAty) T
Konverter
1/0 »-1/1
PN(kAt,)
Pseudo-
zufallsfolge|

Bild 3.14: DSSS Sender.

Die Pseudozufallsfolge PN(kAt 4) wird iiber einen Konverter in die eigent-
liche Spreizfunktion g(kAt4) umgewandelt, so daf

1 fiir PN(kAts) =0

1 fiir PN(kAt4) = 1 (3.16)

g(kAtA) _ ejPN(kAtA)w _ {

gilt. Die Zuweisung hat Ahnlichkeit mit der PSK2 Modulation, stellt
tatsdchlich aber nur eine Wertetransformation des Spreizcodes in ein NRZ-
Signal dar.
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11 10

Bild 3.15: Signalraumdiagramm PSK/.

Fiir Spreizung und Entspreizung wird ein um /4 gedrehtes Signalraum-
diagramm (Bild 3.15) verwendet, welches konsequenterweise auch fiir die
Primédrmodulation verwendet wird. Real- und Imaginérteil kénnen dann
nur noch zwei unterschiedliche Werte (—+/2/2;1/2/2), anstelle von drei
unterschiedlichen Werten (-1;0;1) annehmen (Bild 3.2). Insbesondere die
Null hat eine storende Auswirkung, da dann iiber grofere Zeitraume (bis
sich das Nutzsignal dndert) abwechselnd in Real- oder Imaginérteil keine
Anderung auftritt, d.h. die Spreizfolge fithrt wihrend eines Nachrichten-
symbols nur zu Anderungen zwischen zwei gegeniiberliegenden Phasenzu-
stinden, so dafs wihrend einer Symboldauer keine Gleichverteilung zwi-
schen den Phasenzustinden gewihrleistet ist.

Nach der Spreizung erfolgt die Impulsformung (Wurzel Rolloff-Filter) zur
Erzeugung der Wellenziige. Dabei wird die Simulationsbandbreite um
den Faktor SPS vergrofert. Im Vergleich zum ungespreizten Fall ist (3.7)
zusitzlich mit dem Spreizfaktor zu multiplizieren. Dies hat zur Folge, dafs
die Simulationszeiten betrichtlich ansteigen.

Wie bei FH besteht die Synchronisation im Empfianger aus zwei Teilen.
Die Akquisition hat die Aufgabe die Pseudozufallsfolge des Empfangssi-
gnals mit derjenigen des Empfiingers bis auf +7,/2 zur Ubereinstimmung
zu bringen. Gut beschriebene Blockschaltbilder eines seriellen Suchprozes-
ses sind z.B. in [Ha90] oder [Tor92] zu finden. Im schlimmsten Fall gilt fiir
die Akquisitionszeit (3.14). Da T, bei diesem Verfahren im Unterschied zu
FH deutlich kleiner ist als die Nutzsymboldauer, ist die Grobsynchronisa-
tion deutlich schneller hergestellt. Da auch hier die Akquisitionsphase
mangels Nachrichteniibertragung in den Simulationen unberiicksichtigt
bleibt, wird von einer abgeschlossenen Akquisitionsphase ausgegangen,
d.h. die Pseudozufallsfolgen weichen zeitlich maximal um +7,/2 vonein-
ander ab.
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Pseudo-
zufallsfolge

Konverter
1/0 »-1/1

.

Loop
Filter

PSK4 ® Warzel Re
+— Demo- Filter Rolloff- Im
dulator [~ X Filter
Spreizfaktor: 1 SPS:1

Bild 3.16: DSSS Synchronisation.

Die Synchronitéit der beiden Folgen wird im Verlauf des Trackings auf
Bruchteile einer Chipdauer verbessert. Dieses Tracking der Phase der
empfangenen Pseudozufallsfolge geschieht mit Hilfe einer Nachregelschlei-
fe. Diese wird hiufig in Form eines Delay Locked Loops (DLL) reali-
siert. Dabei wird der Realteil des Empfangssignals jeweils mit einer um
+T. (early) bzw. —T, (late) verschobenen Pseudozufallsfolge multipliziert
(Bild 3.16). Es konnen auch kleinere Zeitverschiebungen auftreten, die
zu einem schnelleren Korrekturverhalten des Regelkreises fiihren. In der
Simulation bedeuten kleinere Zeitverschiebungen jedoch einen erhohten
Aufwand, da Zwischenwerte durch Interpolation erzeugt werden miissen.
Dementsprechend ist auch eine hohere Abtastrate innerhalb des Regelkrei-
ses zu wahlen. Daher wird nur eine um 47, verschobene Pseudozufalls-
folge simuliert. Die in Bild 3.16 dargestellte Spezialisierung des Trackings
auf den Realteil ist im allgemeinen ausreichend, um die Synchronisation
herzustellen, da in beiden Zweigen unabhingige Pseudozufallsfolgen iiber-
tragen werden. Es kann aber Vorteile bringen, eine zweite Regelschleife
fiir die Pseudozufallsfolge des Imaginirteils zu implementieren. Allerdings
muf dann das Augenmerk auf die Auswertung der beiden Ausgangssignale
gerichtet werden.

Die Multiplikation und Filterung (Summation) der lokal vorhandenen
Spreizfolge mit dem empfangenen Signal ergibt zwei Werte, jeweils aus
der early und der late Korrelation. Werden fiktiv alle Werte der Kor-
relationsfunktionen berechnet, so zeigt sich jeweils eine Spitze der Hohe
2™ — 1 fiir Zeitverschiebungen von +7,. bzw. —T, (Bild 3.17) bei opti-
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(@) +2m1 (b) g™ 1+

°
o

Bild 3.17: Korrelationskennlinien: (a) late, (b) early.

2‘2_

24

Bild 3.18: ideale Diskriminatorkennlinie.

maler Synchronisation. Die Differenz der beiden Korrelationsfunktionen
zeigt Bild 3.18. Man nennt sie auch Diskriminatorkennlinie, da sie bei
positiven Werten ein zu grofses Nachhinken gegeniiber der lokalen Pseu-
dozufallsfolge konstatiert, bei negativen Werten genau das Gegenteil. Bei
nicht optimaler Synchronisation verschiebt sich die Kurve aus Bild 3.18.
Der Wert im Nullpunkt entspricht dem tatséchlich berechneten Korrela-
tionswert, der ein Maf fiir die Fehlsynchronisation ist. Der Abszissenwert
gibt den notwendigen zeitlichen Korrekturwert an. Wére die zeitliche Ver-
schiebung der Pseudozufallsfolgen des DLL geringer als +7,, wiirden die
Korrelationsmaxima schon nach kleineren Zeitverschiebungen auftreten.
Eine grofere negative Steigung der Diskriminatorkennlinie wére die Folge,
d.h. die zeitlichen Abweichungen werden schneller korrigiert.

In diesen Kennlinien ist keine Impulsformung enthalten. Der Idealfall aus
Bild 3.18 veréndert sich bei Beriicksichtigung der Impulsformung wie in
Bild 3.19 dargestellt. Man erkennt, daf die Kurven nur abschnittsweise
durch Geraden approximiert werden konnen und daf ihre Steigungen vom
Rolloff-Faktor abhéngen. Die Aufgabe des nachfolgenden Loopfilters aus
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Bild 3.19: Diskriminatorkennlinie bei impulsgeformten Signalen.

Bild 3.16 besteht darin, zum Zeitpunkt ¢; aus dem Ordinatenwert der
Diskriminatorkennlinie d(¢;) den auftretenden Zeitoffset Aty zwischen den
PN Folgen zu berechnen. Im Loopfilter ist daher eine auf rein empirischen
Uberlegungen basierende Geradengleichung der Form

Aty = [(r —0,1)% + 0.5]%&@) (3.17)
implementiert. Der Zeitoffset At; wird aus Aufwandsgriinden auf den
néchsten der durch die Abtastrate vor dem Wurzel Rolloff-Filter vorgege-
benen Zeitrasterpunkte gerundet. Im Zeitintervall [0, T¢) stehen insgesamt
SPS Aquidistante Zeitrasterpunkte zur Verfiigung. Fiir das Ausgangssi-
gnal des Loopfilters gilt

AtLoop = Atk + Atkfla (318)

da der absolute Zeitoffset Atr,op, mit Hilfe des relativen Zeitoffsets Aty
bestimmt werden muf. Solange die Synchronisationsabweichungen im Be-
reich £7¢/2 verbleiben (Voraussetzung nach der Akquisition), ist die Re-
gelung mit solchen Geradengleichungen ziemlich optimal. Grofere Abwei-
chungen konnen zu Instabilitdten der Regelung fithren und sollten in der
Regel eine erneute Akquisitionsphase auslosen. Zwar wird der Einflufl des
Rolloff-Faktors beriicksichtigt, doch kénnen andere Einfliisse des Kanals



3.3 Transponder 79

(Mehrwegeausbreitung, Storer) Einfluk auf das Tracking nehmen. Bei
deterministischen Vorgiangen wire eine einmalige Anpassung des Loopfil-
ters anhand von (3.17) durchfiihrbar. Zuféllige Einfliisse lassen sich nicht
beriicksichtigen und verschlechtern damit die Systemleistung.

Das Ausgangssignal des Loopfilters beeinflufit nicht, wie eigentlich zu er-
warten war, den Zeitoffset der Pseudozufallsfolge, sondern den Zeitoffset
des Empfangssignals wihrend der Abtastratenreduktion im Empfangs-
filter (Wurzel Rolloff-Filter). Dies ist eine simulationsspezifische Losung,
um zusitzlichen Realisierungsaufwand bei der Regelschleife zu vermeiden.
Eine zeitliche Verschiebung um Bruchteile der Chipdauer in positive oder
negative Richtung erfordert einerseits die Speicherung vergangener Werte
der Pseudozufallsfolge, andererseits benotigt man die Taktrate des um
SPS iiberabgetasteten Signals im gesamten Regelkreis. Eine dramatische
Verldangerung der sowieso schon recht langen Simulationszeiten wére die
Folge.

Nach der passenden Entspreizung gelangt das komplexe Basisbandsignal
in ein Filter, welches den Mittelwert iiber eine Symboldauer liefert. Damit
verbunden ist die Abtastratenreduktion auf einen Wert je Symbol. Eine
Abtastung ist an dieser Stelle nicht erforderlich, da diese schon im Wurzel
Rolloff-Filter erfolgte. Die Demodulation schliefst sich direkt daran an.

Diese Art des Trackings verlangt die Ubertragung von Synchronisations-
bits in einer Rahmenstruktur. Nutzdateniibertragung wiirde das Tracking
storen. Nichtkoh&rente Verfahren [PRD95] eliminieren die Stérung durch
Nutzdaten, so dafs die Rahmenstruktur entfallen kann. Diese Moglichkeit
wurde hier nicht verwendet.

3.3 Transponder

Das wichtigste Element einer SATCOM Strecke ist das Funkrelais, der
Satellit. Seine Nutzlast besteht aus Transpondern, deren Aufgabe darin
besteht, ein empfangenes Signal zu verstéirken und auf einer anderen Fre-
quenz zur Erde zuriickzusenden. Da das Signal keine weiteren Veridnde-
rungen erfahrt, spricht man auch von transparenten Transpondern.

Eine deutlich aufwendigere Technik mufl in regenerativen Transpondern
bereitgestellt werden. Diese demodulieren das Signal, fithren eine Feh-
lerkorrektur durch, codieren neu und schicken das aufgefrischte Signal
zuriick zur Erde. Dadurch werden Up- und Downlink voneinander ent-
koppelt. Zusatzlich kann ein solcher Transponder Vermittlungsaufgaben
iibernehmen. In der Simulation vereinfacht sich der Aufbau, da durch die
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Bild 3.20: Vergleich des erforderlichen E,/Ny auf Up- und Down-
link bei konstanter BER (10~*) und linearem Kanal. A:
transparenter Transponder; B: regenerativer Transpon-
der (PSK4); C: regenerativer Transponder (DPSKJ);
G =1 [MBY93, Bild 6.4].

Entkopplung Up- und Downlink getrennt voneinander betrachtet werden
koénnen. Als Ubergabeparameter geniigt die Bitfehlerrate. Wenn Py und
Pp die Bitfehlerraten fiir Up- und Downlink sind, folgt fiir die gesamte
Bitfehlerrate an der Bodenstation im Fall des regenerativen Transponders

PGes:PU(l—PD)-‘r(l—PU)PD =Py + Pp — 2Py Pp. (319)

Sie ergibt sich aus der Summe falscher Bits des Uplinks, die auf dem
Downlink fehlerfrei {ibertragen werden und richtigen Bits des Uplinks,
die auf dem Downlink verfilscht werden. Py und Pp sind jeweils vom
Energie pro Bit zu Stérverhiltnis (E,/No)uy bzw. (Ey/No)p abhingig.
Demgegeniiber ist die Bitfehlerrate beim transparenten Transponder von
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Ey B E,
<VO)T ~ (No)p + G (No)u (3.20)

bestimmt. Man erkennt, daf die Storleistung des Uplinks im Transpon-
der mit einem Faktor G gewichtet wird, der durch den Verstirkungsfak-
tor des Rauschens im Transponder und durch den Didmpfungsfaktor des
gesamten Downlinks gegeben ist. Dadurch wird die Rauschleistung des
Uplinks (Np)y in eine am Empfingereingang wirksame Rauschleistung
umgerechnet. Die Energie pro Bit FEj /Ny bezieht sich ebenfalls auf den
Empféngereingang.

Die Auswirkungen eines unterschiedlichen E}/Ny auf Up- und Downlink
sind in Bild 3.20 fiir G = 1 bei einer BER von 10~* dargestellt. Bei
gleichem Ej, /Ny Verhiltnis auf Up- und Downlink wird ein regenerativer
Transponder (B) im Vergleich zu einem transparenten Transponder (A)
mit einem um 3 dB verkleinertem Ej, /Ny ohne Qualititsverlust betrieben.
Wird als Modulationsart statt PSK4 DPSK4 verwendet, wird im Uplink
ein héheres Ej, /Ny benotigt.

Transparente Transponder sind wesentlich kostengiinstiger als regenera-
tive Transponder, so daf diese auch weiterhin zum Einsatz kommen wer-
den, trotz des ungiinstigeren E,/Ny auf Up- und Downlink. Eine simula-
tive Untersuchung mit transparenten Transpondern erscheint daher sinn-
voll. Im folgenden beschrinken wir uns auf die Darstellung eines trans-
parenten Transponders, da ein regenerativer Transponder leicht aus den
bisher geschilderten Simulationsbldcken erstellbar ist, wenn die Vermitt-
lungstechnik nicht beriicksichtigt wird.

Empfangsantenne Sendeantenne

w Filter 1 #W_‘ Filter 2 _T

Bild 3.21: transparenter Transponder.

Der in den Simulationen verwendete Transponder ist in Bild 3.21 darge-
stellt. Am Eingang befindet sich ein rauscharmer, linearer Vorverstérker.
Eine wichtige Systemgrofse ist dessen Rauschtemperatur, die das SNR
am Satelliten und damit auch das SNR auf dem Downlink mafigeblich
bestimmt. Nach [MB93, Tabelle 8.3] liegen die Rauschtemperaturen un-
gefdhr zwischen 100 und 300 K. Fiir die in dieser Arbeit vorgestellten
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Simulationen wurde 200 K gew&hlt. Spektralanteile, die vom Leistungs-
verstirker (TWT) nicht verstdrkt werden sollen, filtert das erste Filter
aus. Es handelt sich um ein Butterworthfilter vom Grad 10. Je nach An-
wendungsfall (z.B. Storszenario) betrigt die Bandbreite ein Mehrfaches
der Symbolrate SR. Ein Beispiel mit 3-facher Symbolrate zeigt Bild 3.22.
Das eingezeichnete Rolloff-Filter zeigt die spektrale Ausdehnung des Nutz-
signals bei einem Rolloff-Faktor von 0,5.

Roll-oft-Filter Butterworthfilter

’

.

’

f/SR

1.5 -1 -05 05 1 1.5

Bild 3.22: Spektrum des Transponderbandes.

Als Leistungsverstirker dient eine Wanderfeldrohre (TWT) fiir die das
Amplituden-Phasen-Modell nach [Sal81] implementiert wurde. Da es sich
um ein nichtlineares Bauelement handelt, dient das zweite Filter der Un-
terdriickung von Intermodulationsprodukten auferhalb des Transponder-
bandes. Hierzu wird ein Tschebyscheff-TypI-Filter [Liic80] der Ordnung
10 verwendet, um durch den steileren Ubergangsbereich gute Dimpfungs-
werte zu erzielen.

Die Modelle fiir die Beschreibung nichtlinearer Leistungsverstirker fiir
hochfrequente Signale werden meist als gedéchtnislos bezeichnet. Daher
wird davon ausgegangen, daf der Einfluf der eingebauten Speicherele-
mente (Filter mit Bandpaficharakter) von der eigentlichen Nichtlinearitét
getrennt werden kann. Das bedeutet, daf die im Verstéirker entstehen-
den nichtlinearen Verzerrungen einer gedéchtnislosen Nichtlinearitét zu-
geschrieben werden, die einem linearen Bandpaf$ vorgeschaltet ist [Rap92].

Dazu stellt man das Ein-/Ausgangsverhalten als Taylorreihe dar geméaf

2(t) = iak sk (1). (3.21)
k=0

Die Koeffizienten a, sind die k-ten Ableitungen der nichtlinearen Verstér-
kerkennlinienfunktion an der Stelle Null. Da die Funktion im Ursprung
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beginnt, gilt ap = 0. Fiir ag = a3 = a4 = ... = 0 erhalten wir den linea-
ren Fall z(t) = a1s(t). Im allgemeinen nehmen die Koeffizienten ay fiir
schwach nichtlineare Systeme, wie z.B. bei der TWT, fiir wachsendes k
rasch ab. Betrachtet man zunéchst ein einfaches sinusférmiges Signal

s(t) = Asin(27 fot) (3.22)

mit der reellen Amplitude A, das auf ein schwach nichtlineares System
nach (3.21) gegeben wird. Wenn die Berechnung des Ausgangssignals
z(t) nach dem 5. Glied der Taylorreihe abgebrochen wird, erhélt man

A? 3A2 3A2 5A4
=% ( a4) +A (a1 TR a5) sin(27 fot)
2
7

4 8
3 2
(ag + A2a4) cos(4m fot) — A— ( b4 a5> sin(67 fot)

4 4

At A
+ 5 cos(87 fot) + 6% sin(107 fot).
(3.23)

Durch die Nichtlinearitdt wird nicht nur ein konstantes Glied erzeugt, viel-
mehr entstehen auch Terme, deren Frequenzen Vielfache der urspriingli-
chen Frequenz fy sind. Es handelt sich um Oberschwingungen, die sich
leicht durch Filter entfernen lassen. Durch das zuvor genannte Tscheby-
scheff-Filter (Filter 2)werden diese Intermodulationsprodukte effektiv un-
terdriickt.

Bekanntermafen besteht ein Nutzsignal aus einem Gemisch der unter-
schiedlichsten Frequenzen. Eine ungefahre Aussage tiber die generell ent-
stehenden Terme kann durch die Untersuchung zweier Sinusschwingungen
getroffen werden, die auf ein nichtlineares System gegeben werden. Die
beiden Frequenzen seien ungleich aber nahe benachbart. Es gilt

S(t) = AO sin(27rf0t) + A1 sin(27rf1t), fo 75 f17 |f0 - f1| < fo. (324)

Berechnet man fiir dieses Eingangssignal erneut z(t) nach (3.21) erhilt
man wieder die Vielfachen der Grundfrequenz. Zudem bilden sich ganz
neue Terme, die aus Produkten mit unterschiedlichen Frequenzen stam-
men. Diese sind besonders dann stérend, wenn sie in Nutzsignalbereiche
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Frequenz 2 4
0 AgJQrA2 3(A$+A?) n 3A§Af
_ A5 (42 2
2f0.2/1 ~% -3 iijz . 22
2
fi £ fo FAoA F5(AGAL+ Ao A})
4fo,4f1 - %3’ %411
2fo +2fy - 434
3ot fu 35, 3 i A32A1 + AOQA?

Tabelle 3.1: Frequenzen und Amplitudenfaktoren der Cosinuster-
me verursacht durch die Nichtlinearititen der Ord-

nung 2 und 4 .
Frequenz 3 )
% + 3A;A§, %AS TAdAQ 15A0A‘11,
% + 3A;A2 %A‘i’ T5A3A2 15 A1A§
A2
0,9J1 21 3, A2
e —3AY(F + A7)
5 2 342
3A0A 3A0A :F—A A (Ag + Al)a
|2f0if1;2f1if0| o Z T ?1 gA A2 AQ 3A2
+3 1( 5)
5f0,5/1 - ST
dfox f1,4f1 £ fo - ZAGAL, £ ApAf
[Bfo£2f1.3f1 £ 2o ] - 5A5Ai sA5AY

Tabelle 3.2: Frequenzen und Amplitudenfaktoren der Sinusterme
verursacht durch die Nichtlinearitdten der Ordnung

3 und 5.
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fallen. Eine Ubersicht iiber die entstehenden Terme geben Tabelle 3.1 und
Tabelle 3.2. Die Amplitudenfaktoren sind jeweils mit den Koeffizienten ay,
aus der Taylorreihenentwicklung zu gewichten. Beim Vergleich der Fre-
quenzen fallt auf, dafs die Nichtlinearititen gerader Ordnung keine Terme
im Nutzsignalband erzeugen. Nichtlinearitdten ungerader Ordnung hin-
gegen fligen Storterme innerhalb des Nutzsignalbandes hinzu. Diese sind
zu finden bei 2f0 — f1,2f1 — f0,3f0 — 2f1,3f1 — 2f0, sowie bei den Si-
gnalgrundfrequenzen fy und f;, da dort die Signalamplituden Ay und A4
gemischt auftreten.

Da in einem realen Signal nicht nur zwei, sondern im Prinzip unendlich
viele Frequenzen enthalten sind, ist leicht einzusehen, dafs der tatséchliche
Vorgang noch wesentlich komplizierter ist. Auf jeden Fall wird deutlich,
dafs eine Unterdriickung der durch die Nichtlinearitét im Signalband er-
zeugten storenden Schwingungen prinzipiell unmdéglich ist. Eine realitéts-
nahe Simulation der TWT ist daher unabdingbar.

Bei Simulationen im Basisband ist die Bedingung |fo — f1| < fo aus
(3.24) verletzt. Dadurch kénnen unzulissigerweise Terme, verursacht
durch Nichtlinearitidten gerader Ordnung, im Nutzsignalspektrum entste-
hen. Diese liegen bei 0, f1 £ fo und 2fy + 2f;. Um diese zu vermeiden,
betrachten wir nochmals das Ausgangssignal z(¢) der Nichtlinearitit. Das
Eingangssignal sei

s(t) = A(t) cos(2m fot + ¢(t)) =
= Re{A(t) ejw(t)ej%fot}
= Re{v(t) &m0t}
= Re{s(1)},

(3.25)

wobei s(t) das analytische Signal zu s(t) sei. GemiR (3.21) wird s*(t)
bendtigt. Es gilt mit dem binomischen Satz [BS84, S.106]

koo |1 jor fot . g2 fot k
s (t) = |:§(U(t)e Y (t)e )
1 I/ o N _2 (3.26)
Tk Z (l)[v(t)]k Lo*(8)) er2mfotth=20)

Da nur die Frequenzen in der Nahe des Nutzsignals um fy interessant
sind, gilt
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ko2l =41 « l:%. (3.27)

Unter dieser Bedingung (k ungerade, da [, k € Z) gilt

E—1

5 (1) %( 1) ()] [* ()] 72 Sot

b3 (i ) B0 o )5 e
k

Qik (_1) ()|~ u(t)es2mfot (3.28)

s(t)

1 k . e
+2_k<k+1) lo(t)|F~1 v*(t)e I2fot
—

5*(t)

Mit |v(t)] = |s(t)| und ( 1) = (k 1) vereinfacht sich die Gleichung
2 2

1 k
sl}o (t) = ST (k+1) Is(t)|*~ ! s(t); k ungerade. (3.29)
2

Aus (3.21) mit (3.25) ergibt sich das Ausgangssignal

)= <k__’i1) % AF1(8) s(2). (3.30)

k=1 2
k ungerade

Diese Gleichung beschreibt das Ein-/Ausgangsverhalten eines nichtlinea-
ren Bandpafsystems fiir alle wirksamen Komponenten um die Mittenfre-
quenz fy des Nutzsignals. Der Zusammenhang gilt jedoch genauso fiir
die Signale im dquivalenten Tiefpafibereich, da (2.3) auch in diesem Fall
erfiillt ist. Es gilt

rty=3" (L) 2251 AR w(t). (3.31)

k=1 2
k ungerade
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Mit v(t) = A(t)e?*®, (le;l) = %(Qkk) und durch Umformung der Summe

iber gerade und ungerade Werte ergibt sich

2k\ agk—1
_ t 2k—1
ew()z( )2%114 ()

= J[A@0)] - &7,

(3.32)

r(t) = f[A(t)]e’¥®) gilt auch fiir beliebig viele Trigerschwingungen

N

s(t) = Z A;(t) cos[2m(fo + fi)t + @i(t)], (3.33)

i=1

da sich diese Gleichung immer auf die urspriingliche Form in (3.25) zu-
riickfiihren 1aft. Dann gilt

A(t) = \/s7(8) + 55 (1)
o(t) = arctan(sQ( )/s1(t))

Z A;(t) cos[2m fit + pi(t)] (3.34)

ZA sin[27 fit + @i(t)].

In (3.32) ist die Vorgehensweise fiir die Simulation im komplexen Basis-
band vorgegeben. Die Nichtlinearitat 14t sich in Form einer Amplituden-
Amplituden (AM/AM)-Kennlinie beschreiben, wobei bei solchen gedécht-
nislosen Nichtlinearitédten die Phase unverdndert bleibt. Dieses Modell
reicht fiir die Beschreibung realer Verstérker oft nicht aus. Oft kann
ein weiterer nichtlinearer Zusammenhang zwischen der Eingangsampli-
tude und der Phase des Signals beobachtet werden. In Abadnderung von
(3.32) ergibt sich

r(t) = fIA(t)] /90 (3.35)

mit der zusétzlichen Phasennichtlinearitét g[A(¢)]. Sie kann als eine spe-
zielle Form von Verzerrungen mit Gedichtnis angesehen werden [Rap92].
Diese wird durch eine amplitudenabhingige Laufzeit modelliert. Man
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Ausgangssittigungsspannung: 3,5 V

>
= 3
> S B Twr4ap
= g
=
) &
g b
Ead
% &
] =
< &
=
€3]
0. ‘ ‘ ‘ | ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ |
0.000 0.002 0.004 0.006
Eingangsamplitude [V]
Bild 3.23: AM/AM-Verstirkerkennlinie.
25.0—

- F—1 TWT4AP

Ausgangsphase [°]

Eingangssittigungsspannung: 0,004 V \

o000 o002 o004 0006
Eingangsamplitude [V]
Bild 3.24: AM/PM-Verstarkerkennlinie.

spricht auch von Amplituden/Phasen (AM/PM)-Konversion. Das Ein-
gangs zitierte Amplituden-Phasen-Modell stellt die beiden Funktionen fiir
die AM/AM und AM/PM Konversion zur Verfiigung. Es gilt
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_ OzAA(t)
fIAQ®)] = T Bad2(D)’ -
A()] — a,A%(1) (3:36)
glA®)] = T+ 5,42(0)

mit aq = 1,6623 - 103, 4 = 0,0552 - 10%, o, = 0,1533 - 105 und B, =
0,3456 - 10°, welches der Charakteristik einer Hughes 261-H-Rdhre sehr
nahe kommt [Sal81]. Die beiden Funktionen sind in Bild 3.23 und Bild 3.24
wiedergegeben.

3.4 Linkbudget

Das Linkbudget ist ein wichtiges Hilfsmittel zur Charakterisierung einer
Satelliteniibertragungsstrecke. Auf der Sendeseite ist das Giitemaft die
aquivalente, isotrop abgestrahlte Sendeleistung EIRP (Equivalent Isotro-
pic Radiated Power), auf der Empfangsseite ist es das Verhéltnis des Ge-
winns zur dquivalenten Rauschtemperatur. Im folgenden soll anhand ei-
nes Beispiels mit realistischen Zahlenwerten ein Gefiihl fiir die auf einer
SATCOM Strecke wirkenden Abhéngigkeiten gegeben werden. Weiterhin
gelte, daf aufgrund der fortgeschrittenen Technologie jedem Teilnehmer
ein kleines tragbares Terminal zur Verfiigung steht, das eine angemessene
Datenrate fiir Multimediaanwendungen von 1 Mbit/s [HKLS97] senden
und empfangen kann. Bei der Verwendung von PSK4 als Modulationsart
resultiert daraus eine Symbolrate von 500 kBaud. Wird bei der Impuls-
formung der Rolloff-Faktor » = 0 gewé&hlt, 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 sich
dabei um eine leicht direktive Antenne, deren Hauptstrahlrichtung im
Bereich groker Elevationswinkel liegt und einen 3 dB Offnungswinkel von
ungefédhr 60° besitze. Die Strecke werde iiber einen Transponder betrie-
ben, der sich in einem LEO Satelliten mit einer Bahnhdhe von 1000 km
befinde. Fiir den Uplink werde die Frequenz 28 GHz, fiir den Downlink
18 GHz verwendet. Im Transponder stehe je Kanal eine Sendeleistung von
1,2 W zur Verfiigung. Sende- und Empfangsantennen seien parabolisch,
so daf (2.12) zur Berechnung des Antennengewinns verwendet werden
kann. Der Antennendurchmesser betrage 0,25 m, der Antennenwirkungs-
grad sei 0,55. Die Dadmpfung der Antennenzuleitungen betrage jeweils
0,5 dB (é 1,122). Aufierdem besitzen diese eine Rauschtemperatur von
290 K. Der Eingangsverstirker im Transponder und in der Bodenstation
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haben eine Rauschtemperatur von jeweils 200 K. Die Transponderband-
breite betrage B = 1,5 MHz wie in Bild 3.22 dargestellt. Dadurch ergibt
sich folgendes Linkbudget, zunéchst fiir den Uplink:

Sendeleistung: -6 dBW
Antennengewinn: 20 dBi

EIRP: 14 dB
Freiraumddmpfung: —181,39 dB
Antennengewinn: 34,71 dBi } G
Zuleitung: —0,5 dB SAT
Empfangsleistung: —133,18 dBW

Die Rauschtemperatur am Eingang des Satelliten berechnet sich aus

77TA 1
TsaT = f;'; + Tzuleitung <1 1 122) + TAMPs ar- (3.37)

Die Bestimmung der wirksamen Antennenrauschtemperatur T4 ,,. erfolgt
aus Bild 2.3. Man erhilt etwa 226 K. Dieser Wert ist mit dem Anten-
nenwirkungsgrad n zu gewichten. Fiir T'g4 7 erhilt man dann insgesamt
342 K. Das Giitemaft des Empfangssystems im Satelliten ist

G

e = GSAT - 1010g TSAT = 8,87 dBi/K. (3.38)
T SAT

Bevor die Leistungsbilanz des Downlinks erstellt werden kann, muft die
fiir das Nutzsignal vorhandene Transpondersendeleistung berechnet wer-
den. Diese teilt sich auf, da nicht nur Nutzsignalanteile verstirkt wer-
den, sondern auch Stor- und Rauschkomponenten. Die Rauschleistung
am Eingang betrégt iiber das gesamte Transponderband N = kTgs 7B L
—141,5 dBW (& ist die Boltzmannkonstante), d.h. die Rauschleistung ist
um den Faktor S/N = 6,79 kleiner als die Nutzsignalleistung. Daher teilt
sich die Sendeleistung S von 1,2 W wie folgt auf:

1,2 W =1,046 W +0,154 W = S + N.

Damit betragt die Signalverstdrkung des Transponders 133,4 dB. Beim
Empfianger am Boden wirkt sich jedoch nur die Rauschleistung innerhalb
des Nutzsignalbandes aus. Da aufgrund der Bandbreiten ein Verhé&ltnis
von 1/3 zu 2/3 herrscht, unterscheiden sich die Rauschleistungen um 3 dB.
Die Gesamtrauschleistung von 0,154 W teilt sich dann wie folgt auf:
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0,154 W = 0,1027 W + 0,0513 W.

Damit gilt fiir den Downlink, aufgespaltet nach Nutzsignalbilanz und
Bilanz der durch den Uplink verursachten Rauschkomponenten inner-
halb des Nutzsignalbandes mit 1,046 W £ 0,20 dB und 0,0513 W £
—12,90 dBW:

Sendeleistung;: 0,20 dBW —12,90 dBW
Zuleitung;: —-0,5 dB

Antenne: 30,87 dBi

EIRP: 30,57 dB

Freiraumddmpfung: —177,55 dB

Antennengewinn: 20 dBi } Gempr
Empfangsleistung: —126,98 dBW  —140,08 dBW

Die Linkbudgets fiir Up- und Downlink sind in Bild 3.25 als Pegeldia-
gramme graphisch dargestellt. Fiir die Rauschtemperatur am Empfén-
gereingang gilt

Ts =Taps +TaAMPss- (3.39)

Die Rauschtemperatur der Antenne kann aus Bild 2.4 abgelesen wer-
den, wobei Rauschkomponenten aus der direkten Umgebung aufgrund
der Richtcharakteristik nicht beriicksichtigt werden miissen. Der abgele-
sene Wert von 18,5 K (¢ = 60°) fiihrt auf Tps = 218,5 K. Damit ist das
Giitemafs der Empfangsstation (G/T)gmpr = —3,4 dBi/K. Im Vergleich
zum Giitemafs des Satelliten ist dieser Wert, wie zu erwarten ist, deutlich
schlechter.

Das iiber den Downlink abgestrahlte Rauschen, verursacht durch den
Uplink, besitzt am Empfangereingang die Leistung —140,08 dBW. Die
Rauschleistung des Downlinks am Empfénger innerhalb des Nutzsignal-
bandes betrdgt N = kTpsB A —148,21 dBW. Damit ist die gesamte
Rauschleistung —139,46 dBW. Das Signal zu Storverhéltnis betrigt da-
mit 12,48 dB. Bezogen auf ein Bit ist dies aufgrund der Verwendung von
PSK4 9,48 dB. Dies entspricht einer Bitfehlerrate

1 B, _ .
BER = 5 erfey | = ~1,27-10°". (3.40)
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EIRP:14dB

20 dBi
-6 dBW

~ 127,18 dB
(a)
~ 181,39 dB
— 133,18 dB
34,71 dBi
EIRP: 30,57 dB
30,87 dBi
0,20 dABW S
~12,90 dBW
~ 126,78 dB
(b) _ 17755 dB
| —126,98 dBW |
N= - 140,08 dBW

Bild 3.25: Linkbudget: (a) Uplink 28 GHz, (b) Downlink 18 GHz.
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An diesem Beispiel erkennt man sehr gut, daf die geringe Rauschleistung
des Downlinks durch die deutlich schlechtere Qualitdt des Uplinks iiber-
deckt wird. Am Ressourcen schonendsten arbeitet ein SATCOM Link bei
ausgeglichenen Rauschleistungsverhéltnissen zwischen Up- und Downlink
(Bild 3.20).

Der theoretisch erhaltene Wert fiir die Energie pro Bit kann prinzipiell
direkt zur Berechnung der erwarteten Bitfehlerrate herangezogen werden.
In den Simulationen stellt man jedoch fest, dafs die Bitfehlerrate schlechter
ist, was auf nicht optimale Takt- und Trigerriickgewinnung sowie auf
nichtlineare Verzerrungen der Verstirkerrchre zuriickzufiithren ist. Eine
analytische Bestimmung der BER ist daher in vielen Fillen gar nicht
moglich.

Tritt auf der Ubertragungsstrecke Regen auf, steigt je nach Regenrate
die Dampfung an. Zusétzlich ist ausschliefslich auf dem Downlink eine
deutlich erhéhte Rauschtemperatur nach (2.28) zu beriicksichtigen. Auf
dem Uplink ist die Empfangsantenne weit genug von dem Regenereignis
als Rauschquelle entfernt, so dafs diese Rauschkomponente in der Summe
aller anderen Rauscheinfliisse verschwindet.

3.5 Monte-Carlo Simulation

Wie wir gesehen haben, ist eine simulative Bestimmung der BER, in vie-
len Fillen erforderlich. Es bleibt jedoch die Frage, wie bei der Simulation
vorzugehen ist, denn jedes Eingangssignal produziert im allgemeinen eine
unterschiedliche Anzahl von Bitfehlern. Die Bestimmung der BER kann
nicht exakt erfolgen, denn dazu wiren unendlich viele Variationen des Ein-
gangssignals notwendig. Vielmehr kann nur eine kleine zufallige Auswahl
an Signalen zur BER Schitzung herangezogen werden. Das Standard-
verfahren dafiir, mit dem Zufall sein Gliick zu versuchen, heifst Monte-
Carlo Methode [TW94] nach dem Standort der traditionsreichen Spiel-
bank. Diese Methode soll im folgenden nédher betrachtet werden.

X(t,&) H Yt

Bild 3.26: Ubertragungssystem/Bitfehlerdetektor-.

Das Eingangssignal der Simulation (Bild 3.26) ist ein Zufallsprozeft X (¢, £)
mit im allgemeinen {iberabzdhlbar vielen Realisierungen. Fiir jede Rea-
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lisierung wird am Ausgang ein anderer Wert der BER, die dem Erwar-
tungswert des Prozesses Y (¢, ) entspricht, bestimmt. Der Prozef Y (¢, &)
entstammt einem Bitfehlerdetektor, der an seinem Ausgang eine Eins er-
zeugt, wenn ein Fehler erkannt wurde. Ansonsten ist sein Ausgang Null.

Die tatsédchliche BER wird durch Mittelwertbildung iiber die BER der
einzelnen Realisierungen

K

. 1

=% Zyk (3.41)
k=1
NTs

. 1
mit yx, = NTs / y(t, &) dt (3.42)

0

geschitzt, falls der Prozef stationdr und ergodisch ist. Die Berechnung ist
auf K Summanden begrenzt, da nur endlich viele Realisierungen benutzt
werden konnen. Die Zufallsvariable Y ist binomialverteilt. Sie ist der
Quotient aus der Anzahl M der falsch empfangenen Bits zur gesamten
Anzahl N der pro Realisierung gesendeten Bits: Y = M/N. Die Wahr-
scheinlichkeit dafiir, daf genau m falsche Bits empfangen werden, ist nach
der Binomialverteilung

par(m, P) = (Z) - PN, (3.43)

wobei P die wahre Bitfehlerwahrscheinlichkeit withrend des Versuchs ist.
Gleichzeitig gilt dann auch

E {%} =FE{Y}=P. (3.44)

Es stellt sich nun die wichtige Frage, wie vertrauenswiirdig der Schétzwert
7 der Bitfehlerrate ist, d.h. wieviel Prozent der Werte liegen innerhalb ei-
nes bestimmten Bitfehlerratenintervalls oder wie grofs ist das Konfidenz-
intervall fiir ein vorgegebenes Konfidenzniveau 1 — a? Allgemein gilt fiir
das Konfidenzniveau in Abhéngigkeit vom Parameter P:
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ha(P)

1 —a=P(h(P) <m < ha(P)) = / par(m, PYdm.  (3.45)
h1(P)
Dabei sind die Intervallgrenzen h; (P) und ho(P) Funktionen des Parame-

ters P, die geeignet zu bestimmen sind. Speziell fiir die Binomialverteilung
(3.43) folgt aus (3.45)

ha(P)
N\ - - N_
3 ( )Pm(l—P)N "—1-a. (3.46)
m
m:hl(ls)

Mit Hilfe der Betaverteilung [GR81]

P _ = at+b—1 a+n b—n—1
2 (x,a,b) = Z I (1-2x) (3.47)
n=0

kann (3.46) vereinfacht dargestellt werden, wenn folgende Variablensub-
stitutionen durchgefiihrt werden:

N:=a+b-1

3.48
m:=a-+n. ( )

Da nur ein einziger weiterer Freiheitsgrad iibrigbleibt, in (3.46) jedoch
h1(P) und ho(P) zu bestimmen sind, sollte diese Gleichung in zwei gleich-
wertige Teile aufgespaltet werden:

P(ho(P) <m < N) = Pp(P, ha(P), N + 1 — ho(P))

Il
no| 2

N o . (3.49)
P(0<m < h(P))=1—Ps(P, hy(P)+1, N — hy(P)) =

| QR

Die Werte der Betaverteilung sind tabelliert oder kénnen numerisch be-
stimmt werden. Fiir ein Konfidenzniveau von 95 % ergibt sich das Kon-
fidenzintervall [0,4 P; 1,9 P] bei einer Gesamtanzahl N = 107 und P =
107,
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Da in den hier betrachteten Fallen NV sehr grofs ist, kann die Binomialver-
teilung durch die Poissonverteilung

PN
p(m, \) = e (3.50)

mit A = P - N angenihert werden. Die Konfidenzintervalle ergeben sich
dann geméfs

h2(P) /& aivim
P(h jj D D, _ < (PN) -PN o o
1(P) <m < hyo(P), PN) = E e =1-—a. (3.51)
m=h1(P) ’

Eine Tabelle der Konfidenzintervalle findet man in [JBS94, Tabelle 5.1].
Auf (3.41) kann auch der zentrale Grenzwertsatz [Pap91] angewandt wer-
den. Dieser Satz besagt, daft die Summe unabhéngiger Zufallsvariabler
mit derselben Verteilung eine Zufallsvariable ergeben, die bei geniigend
groem K normalverteilt ist. [JBS94] gibt an, daf bei einer Grofen-
ordnung von etwa K = 20 Realisierungen die Normalverteilung in guter
Néherung verwendet werden kann, d.h. jeder Punkt einer BER Kurve
sollte mindestens 20-mal berechnet werden, bevor ein Konfidenzintervall
mit Hilfe dieser Ndherung bestimmt werden kann. Da {iblicherweise nur
die Standardnormalverteilung tabelliert ist, gilt folgende Umformung fiir
das Bitfehlerratenintervall [Py, P;] zum Konfidenzniveau 1 — a:

j— P 1 F e
P fza<~y—~<za :—/e_szzlfa, Zo > 0.
P(1— P)/N vam J

(3.52)

Die Ungleichung im Argument der Wahrscheinlichkeit 14ft sich durch Qua-
drieren in

é—i—l P? — 2A+é P+i?<0 (3.53)
N YTN 4 '

umformen. Unter der Annahme, daff in jeder Realisierung N Bits verwen-
det werden, folgt aus (3.41)
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1

K _
j— - I 3.54
g KN;m ~ (3.54)

mit der mittleren Fehleranzahl
1 X
m=—=> m". (3.55)

Setzt man ¢ in (3.53) ein und 13st nach P auf, erhilt man zwei Losungen:

2 _ _
m+%iza\/m+%(1f4ﬁ—§)727f
N+ 22

ﬁLQ <

(3.56)

Da normalerweise die mittlere Anzahl m der Fehler gegeniiber der Gesamt-
zahl N der {ibertragenen Bits gering ist, vereinfacht sich die Ungleichung
zu

2 2
) M+ 2 £ 2o\ /m+ 2
Pip< — ! (3.57)
Dies gilt, wenn fiir die Terme im Radikanden aus (3.56)
22
m+ f > 2mg 4 229 (3.58)

gilt. Der Term auf der rechten Seite ist in g fiir § > 0 streng monoton
wachsend. Daher ist die Ungleichung fiir § < 1072 gut erfiillt. Der Wert
fiir z, aus (3.57) bestimmt sich z.B. aus [BS84, Tabelle 1.1.2.9.2] gemif
dem Wahrscheinlichkeitsintegral

l—«

Po(za) = —5— (3.59)

Das Vertrauensintervall ist nach (3.57) unsymmetrisch zum Schitzwert
Yk Sinnvollerweise wéhlt man zur Definition der relativen Unsicherheit €
die obere Vertrauensgrenze P; [Bis94]:
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P —j

Y

. (3.60)

In Tabelle 3.3 ist fiir einige Zahlenwerte eine Ubersicht zusammengestellt,
wieviele Bitfehler wihrend einer Simulation zu erzeugen sind, wenn ein
vorgegebenes Konfidenzniveau bei einer relativen Unsicherheit e erfiillt
werden soll. Man erkennt, daft die Anzahl der zu simulierenden Bitfehler
sehr stark von der Breite des geforderten Vertrauensintervalls abhéngt.
Die Unterschiede fiir unterschiedliche Konfidenzniveaus sind demgegen-
iiber relativ gering.

1—a(za)

€/% 0,9 0,95 0,99
| (1,6449) (1,96) (2,5758)
84 7 10 17
50 16 23 40
21,6 71 100 173
10 298 423 730

1 27331 38800 67021

Tabelle 3.3: Anzahl der zu simulierenden Bitfehler auf ganze Zah-
len gerundet in Abhdngigkeit des Konfidenzniveaus
1 — a und der relativen Unsicherheit e.

Der unbedarfte Leser wird sogleich nach den besten Werten fiir € und «
streben. Es bleibt jedoch zu bedenken, daf neben den fehlerhaften Bits
auch die meist zahlreichen ungestorten Bits simuliert werden miissen. Bit-
fehlerraten zwischen 1072 und 10~ miissen je nach gefordertem Dienst
erreicht werden. Legt man ein Konfidenzniveau von 0,95 und eine rela-
tive Unsicherheit von 21,6% zugrunde, sind zwischen 10° und 10® Bits
fiir jede statistische Realisierung durch das Simulationsmodell zu schie-
ben. Zusétzlich sind etwa 20 Durchldufe erforderlich, um den zentralen
Grenzwertsatz zu erfiillen. Je nach Komplexitdt der Simulation (riick-
gekoppelte Regelschleifen) und benutztem Uberabtastfaktor SPS werden
auf SUN Sparc-10 Workstations Simulationszeiten zwischen 15 min und
mehreren Stunden, bei Bandspreizverfahren sogar von Tagen, benétigt.
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Eine Vergrofierung des zugelassenen Unsicherheitsbereichs ist daher un-
umginglich. Haufig wird dann ein € = 84 % beim Konfidenzniveau 0,95
gewahlt, so daft die Anzahl der zu simulierenden Bits eine Zehnerpotenz
geringer ist.

Falls der Ubertragungskanal Fehlerbursts verursacht, steht dies im Wi-
derspruch zur Voraussetzung statistisch unabhéngiger Zufallsvariabler am
Empfingereingang. Man kann zeigen, daf dies zu einer Verbreiterung des
Konfidenzintervalls fiithrt [KD88]. Dies kann vermieden werden, indem die
Bits verschachtelt iibertragen werden. Dafiir sorgt im Sender ein Inter-
leaver [Fri95], im Empfénger ein Deinterleaver.

3.6 Importance Sampling

Das vorhergehende Kapitel hat gezeigt, daft mindestens 10, besser aber
100 Bitfehler pro Simulation erzeugt werden miissen, um aussagefdhige
Ergebnisse zu erhalten. Da bei kleinen Bitfehlerraten sehr lange Simulati-
onszeiten die Folge sind, kann man versuchen, durch gezielte Verdnderung
der statistischen Eigenschaften des Rauschprozesses bzw. der Stérungen
auf dem Kanal hohere Bitfehlerraten hervorzurufen. Da diese Anderungen
bekannt sind, kann durch einen Korrekturfaktor die tatséchliche Bitfeh-
lerrate bei reduzierter Simulationszeit bestimmt werden.

Fiir die Bitfehlerrate gilt wegen (3.44)

oo

BE{Y} = /ypy(y) dy = P. (3.61)

—0o0

Mit dem Empfangssystem H (Bild 3.26) inklusive des Bitfehlerdetektors
und dem Eingangsprozefs X erhilt man

B{H(X)} = / H(x) px (a) de
- (3.62)
- / H(x) w(z) p («) da

mit w(z) = px(z)/p%(x) als Gewichtungsfunktion. Die Dichtefunktion
p% () ist eine zu px(x) modifizierte Dichte, die die Wahrscheinlichkeit
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fiir das Auftreten von Bitfehlern kiinstlich vergrofsert. Um am Ende eine
korrekte Schitzung der BER zu erhalten, miissen die Werte der Zufalls-
variablen H(X) mit w(x) gewichtet werden. Man erhilt analog zu (3.41)

A(z) = % S H(ap)w(w). (3.63)
k=1

Fiir den Erwartungswert dieses Schétzwerts beziiglich p% («) erhélt man

(3.64)
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so daf der neue Schiitzer erwartungstreu fiir P ist. £°{.} bedeutet die Be-
rechnung des Erwartungswertes beziiglich der modifizierten Dichte p$ (z).
Damit bleibt durch die Gewichtung von px (z) der Erwartungswert E{Y"}
unveréndert, wenn die Ausgangsfolge H () ebenfalls mit w(zy ) gewichtet
wird.

Die Dichte px(z) ist mafigeblich durch die Wahrscheinlichkeitsdichte der
Storung auf dem Kanal bestimmt, da das Nutzsignal nach Quellen- und
Kanalcodierung ein von der Stérung statistisch unabhangiger, weifler Pro-
zeft mit gleichverteilten Symbolen ist. Die Modifizierung der Dichte des
Storers ist im allgemeinen sehr schwierig, da die fiir die Bitfehlerrate we-
sentlichen Bereiche — daher der Name Importance Sampling — nicht
bekannt sind und zudem vom Detektor abh&ngen.

Ein allgemeines Vergleichsmafs fiir die Vorteile des Importance Samplings
gegeniiber der Monte-Carlo Simulation ist die jeweilige Varianz des Schét-
zers. Bei gleichem Stichprobenumfang sollte die Varianz o2 des Schitzers
mit Importance Sampling deutlich kleiner sein als die Varianz 0%, des
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Monte-Carlo Schétzers. Bei statistisch unabhéngigen Fehlern und K zu-
grundeliegenden simulierten Realisierungen ergibt sich nach (3.43)

020 = %(1 - P) (3.65)

und

k=1 (3.66)

1 K& N
+ 7= ZZH(xk)w(wk)H(wz)w(ml)} S

Sind unterschiedliche Realisierungen des ergodischen Eingangsprozesses
X stochastisch unabhéngig voneinander, vereinfacht sich die Gleichung
zu

k=11=1
k#l
"
P

(3.67)

Bei dem Ubertragungssystem H handelt es sich um einen Bitfehlerdetek-
tor, so daR H?(X) = H(X) gilt. Es ergibt sich dann
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o2 :% [EO{H(X) wi(X)} — 152}
A pex@
L 4 H) B px () de = P (3.68)
1

== [E{H(X)w(X)} - 152].

Die Wunschvorstellung ist, daft

02y < 020 (3.69)

gilt. Dies ist gleichbedeutend mit

E{H(X)w(X)} < E{H(X)} = P. (3.70)

Diese Ungleichung ist jedoch nur bei geschickt gewahltem w(z) zu erfiil-
len. Ansonsten muf eventuell die Relation “>" in der Ungleichung verwen-
det werden. Eine eindeutige Aussage, mit welchem Verfahren die bessere
Leistung erzielt wird, ist daher nicht moéglich. Deswegen ist Importance
Sampling nicht immer die glinstigere Simulationsvariante.

Ein Spezialfall liegt vor, wenn fiir den Storprozef eine mittelwertfreie
additive Gaukdichte angenommen wird (AWGN). Die fiir die Bitfehlerrate
wichtigen Bereiche sind dann eindeutig lokalisierbar und liegen in den
Flanken (Bild 3.27). Eine stérkere Gewichtung dieser Bereiche vergrofiert
die Wahrscheinlichkeit eines falsch iibertragenen Symbols. Nach [SB80]
wird die Gewichtung

(3.71)

mit a und b so gewéhlt, daR [ px(x)/w(xz)dz = 1 gilt. Aus dieser

Bedingung ergibt sich

b=/ mme a €01l (3.72)
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Schwelle
/

Px(x)

Bild 3.27: Fliche zur Bestimmung der Bitfehlerrate (Beispiel).

Man erhilt die modifizierte Dichte p%(z) = bpy *(z). Der Parameter
a ist im Intervall [0,1] so zu optimieren, daf die Anzahl der iiber den
Kanal iibertragenen Symbole zur Bitfehlerbestimmung minimal wird. Der
Bereich @ > 1 fiihrt auf ein vollkommen unrealistisches Verhalten, fiir
a < 0 werden die Flanken geringer gewichtet.

Nach Bild 3.27 verdndert diese Methode die Dichte in beiden Flankenbe-
reichen, also nicht nur im schraffierten Bereich. Fiir die Bitfehlerbestim-
mung ist jedoch nur eine der beiden Seiten ausschlaggebend. Damit ist
das Verfahren nicht effektiv genug.

Eine Verbesserung besteht darin, den Mittelwert der Dichte zu veréndern.
Man nennt dies Improved Importance Sampling (IIS). Die Realisierung ist
allerdings sehr aufwendig, da der Mittelwert abhingig vom Signalverlauf
variiert werden muf [CLSY93].

Hat der Ubertragungskanal ein Gedéchtnis (Mehrwegekanal), werden die
Storeinfliisse statistisch abhingig. Dadurch entstehen bei der Ubertra-
gung Biindelfehler. Fiir das Importance Sampling bedeutet dies einen
Leistungsverlust [HJ87], der in [KD88| bestimmt wurde.

Eine weitere Moglichkeit den Aufwand zu reduzieren, ist die Extrapola-
tion der Dichteflanken durch eine verallgemeinerte exponentielle Funktion
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[TBS94]

_ v —|@—n)/(V2o)|"
J(x) = e . 3.73

Der Parameter p ist der Mittelwert der Verteilung, der Parameter v muf
aus den Simulationen bestimmt werden.

Obwohl diese Funktion iiber alle x definiert ist, interessieren hier nur
die Bereiche zur Berechnung der Fehlerwahrscheinlichkeit in Abhangig-
keit von einer Schwelle S. Bei bindrer Signalisierung gelten die Fehler-
wahrscheinlichkeiten

S
Po(9) = / p(@)de;  Py(S) = / P (2) e (3.74)

fiir die beiden iibertragenen Symbole. Da v und o sowie der Mittelwert u
fiir eine iibertragene Null oder Eins im allgemeinen unterschiedlich sind,
sind die zugehdorigen Dichten mit p,,(z) und p,, (x) gekennzeichnet. Bei
einer geniigend grofen Schwelle S (im Flankenbereich) erhélt man fol-
gende Gleichung [Jer84]:

S
V2ao

In [— In(1 - 2P0(S))} = 1ln (3.75)

Diese Gleichung gilt analog auch fiir P; (S). Durch simulative Bestimmung
der Fehlerwahrscheinlichkeiten Py(S) bzw. P;(S) fiir mehrere Schwellen
S, die grofsere Bitfehlerraten erzeugen als die tatsichliche, konnen durch
Auftragen der Mefpunkte iiber der Schwelle S die Werte fiir v; und o;
(i = 1,2) bestimmt werden. Damit ist die Dichte p,,(z) bekannt. Mit
(3.74) und der tatsédchlichen Schwelle S kann daraus die Bitfehlerrate des
betrachteten Systems berechnet werden. Der Vorteil liegt in der Verkiir-
zung der gesamten Simulationszeit, indem Simulationen bei héheren Bit-
fehlerraten durchgefiihrt werden, aus denen die tatsichliche Bitfehlerrate
analytisch bestimmt wird.

Eine implizite Voraussetzung bei all diesen Vorgehensweisen ist die Mo-
dellierung des zugrundegelegten Kanals als AWGN. Gerade durch diese
Eigenschaft entstehen die fiir die Bitfehlerrate wichtigen Dichteflanken.
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Andererseits ist dann ausgehend von der Energie pro Bit am Empfin-
gereingang eine analytische Berechnung der Bitfehlerrate ohne Simula-
tion moglich. Beeinflussen das Signal zusétzlich Nichtlinearititen, kann
die Dichtefunktion stark verindert werden, so daf die urspriinglichen Vor-
aussetzungen an die Dichte nicht mehr erfiillt sind. Fehler bei der Berech-
nung der tatsdchlichen Bitfehlerrate sind die Folge.

Daher ist bei der Simulation von Nachrichtenkan#len mit nichtlinearen
Elementen und Mehrwegeausbreitungen die konventionelle Monte-Carlo
Technik die einzige Moglichkeit, aussagefahige Simulationsergebnisse zu
erhalten.
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4 Ergebnisse

4.1 Dopplerkompensation

In Abschnitt 2.4 wurde gezeigt, dal durch die Relativbewegung zwischen
niedrigfliegenden Satelliten und der Bodenstation eine Dopplerverschie-
bung entsteht, die fiir den Frequenzbereich 20/30 GHz bei mehreren
100 kHz liegen kann [KJ96c]. Dieser Frequenzoffset fithrt dazu, daf das
Nutzsignal nur noch teilweise oder auch gar nicht in den Empfangsbe-
reich féllt. Eine Reduzierung des Signal zu Storverhéiltnisses bzw. eine
Unterbrechung der Ubertragungsstrecke ist die Folge. Gegenmaknahmen
kénnen in Form von Regelkreisen ergriffen werden, die die Dopplerver-
schiebung kompensieren.

plt) o)

(@)

oi(t) olt)

(b) T,

Bild 4.1: DPSK (a) Modulator, (b) Demodulator; * kennzeichnet
die Bildung des konjugiert komplezen Wertes.

Da die vorgestellten Verfahren nur fiir differentiell codierte Signale ver-
wendet werden konnen, dienen die Modulationsarten DPSK2 bzw. DPSK4
als Referenz. Der Nachrichteninhalt ist in der Phasendifferenz zweier auf-
einanderfolgender Symbole codiert. Fiir ein komplexes Basisbandsignal

o(t) = A(t)e??® (4.1)
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zeigt Bild 4.1 Modulator und Demodulator. Da es hier nur um die Be-
einflussung der Phase geht, sind entlang der Signalzweige statt der dqui-
valenten Tiefpafisignale nur deren Phasenwinkel angegeben. Fiir die iiber
den Kanal gesendete Phase gilt

ps(t) = @s(t = Ts) + ¢(1). (4.2)

Der Demodulator errechnet daraus die urspriingliche Phase

p(t) = ps(t) —ps(t —Ts). (4.3)

Empfiangt der Demodulator ein dopplerbehaftetes Signal

r(t) = A(t) el (2rfottes®) (4.4)

erhilt man am Ausgang des Demodulators

r(8)r* (t — Ts) = A(t) A(t — Ts) eI 2mIpTs+e(0), (4.5)

Der Einflufs der Dopplerverschiebung auf DPSK demodulierte Signale ist
deutlich erkennbar. Im allgemeinen ist DPSK ungeeignet fiir die Ubertra-
gung auf dopplerbehafteten Kanélen. Eine Moglichkeit zur Kompensation
bietet die Kopplung eines DPSK Demodulators mit einem Dopplerschét-
zer [SD89], dessen prinzipieller Aufbau in Bild 4.2 wiedergegeben ist. Ab-
gekiirzt wird dieser im folgenden mit EDPSK (Estimator DPSK).

t,=k-1/2) Ty
Ts/2* Ts/2 ( -~ X
t=(k+3/4) T 2
-~ = arg et
X,(t) X,(t) 27fyT

Bild 4.2: EDPSK Demodulator; * kennzeichnet die Bildung des
konjugiert komplexen Wertes.
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Das Signal aus (4.4) gelangt inklusive einer additiven mittelwertfreien
Rauschkomponente auf den Eingang des EDPSK Demodulators. Durch
die Verzogerung um T's/2 entsteht im unteren Zweig das Signal

z1(t) = At) A (t _ %) ej(WfDTs+<Ps(t)*<Ps(t*Ts/2)) +n(t), (4.6)

welches zu den Zeitpunkten ¢, = (k+3/4)Ts abgetastet wird. Da die Da-
tenphase ¢g(t) wihrend der Symboldauer (bei Vernachléssigung weiterer
Kanaleinfliisse) ndherungsweise konstant ist, verschwindet die Differenz
vs(tr) — sty —Ts/2). Geht man zudem davon aus, dafl der Kanal lang-
sam zeitvariant ist (keine signifikanten Anderungen innerhalb der Zeit-
dauer Ts) und das Tiefpaffilter durch seine Glattungseigenschaften das
Rauschen entfernt, erhilt man

xa(ty) = AQ(tk) eI Ts (4.7

Durch Argumentbildung erhilt man die Phase von zo(t;). Die Multipli-
kation mit 2 ergibt den Schatzwert fiir die Dopplerverschiebung, die aus
dem DPSK demodulierten Signal nach (4.5) durch komplexe Multiplika-
tion entfernt werden kann.

olt) o'(t) o(t)

]

\AJ
Yy
Yy

T

S

T

S

A A
A A

Bild 4.3: DDPSK Modulator.

Ein anderes Verfahren kompensiert die Dopplerverschiebung durch zwei-
fache Differenzcodierung [SD92], indem der Modulator nach Bild 4.1 zwei-
mal hintereinander angeordnet wird (Bild 4.3). Er heiflt daher im weiteren
Double DPSK (DDPSK). Im ersten Schritt entsteht die Phase ¢'(t) ge-
méf (4.2). Die nach dem zweiten Schritt iiber den Kanal gesendete Phase
ist

ps(t) = ws(t —Ts) + &' (t). (4.8)
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Der Demodulator berechnet aus der empfangenen Phase pg(t) die gesen-
dete Phase

o(t) =¢'(t) = ¢'(t = Ts) = ps(t) = 2¢s(t — Ts) + ¢s(t — 2Ts)  (4.9)
mit

¢'(t) = ps(t) — ws(t = Ts). (4.10)

Empfingt der Demodulator ein dopplerbehaftetes Signal nach (4.4), gilt,
wenn die fiir (4.7) geltenden Voraussetzungen auch hier angewandt wer-
den, nach der ersten Demodulatorstufe

r(t) = () 1 (t — Ts) = A%(t) e/ (2nfpTs+¢' (1) (4.11)

und nach der zweiten Differenzdecodierung

ri(t) ri(t —Tg) = AL (t) 79O, (4.12)

2%
0
L
/]
max(Re{y,(t)})
g
}

alles komplexe Verbindungen (Ausnahmen angegeben)
y.t)

Bild 4.4: DDPSK Mehrfachphasendemodulator.
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Die Dopplerverschiebung wurde vollstéindig kompensiert. Werden in den
letzten Gleichungen zuséatzlich die Rauschkomponenten beriicksichtigt,
entstehen eine Menge additiver Rauschterme, gegeniiber denen der De-
modulator empfindlich reagiert. Daher wurde in [OPR79] eine Erweite-
rung des DDPSK Demodulators vorgeschlagen, indem die erste Demo-
dulationsstufe L-fach parallel implementiert wird. Die einzelnen Zweige
unterscheiden sich nur in der Phase (3; der zusétzlich eingefiithrten Pha-
senschieber (Bild 4.4) mit 5; = (i —1)m/L, woraus sich der Name DDPSK
Mehrfachphasendemodulator ergibt. Die tiefpafigefilterten und abgetaste-
ten Signale werden quadriert, so daf die im Signal enthaltene Information
eliminiert wird. Beschrankt man sich auf die Beobachtung des Realteils,
ergibt sich

4
Re{y:(t)} = 4 2(t) (1 + cos[2(2m fpTs — B;) + 2@’(75)})
= A42(t) (]_ + cos [Q(QWfDTS - ﬂz)])

(4.13)

Fiir DDPSK2 Signale gilt 2¢'(¢) ~ 0. Der Ausdruck y;(¢) wird maxi-
mal, wenn 3; dem durch die Dopplerfrequenz entstehenden Phasenwinkel
iber einer Symboldauer ungefihr entspricht. Dieser optimal dopplerkom-
pensierte und {iber einen Multiplexer selektierte Signalzweig wird PSK2
detektiert, so dak eine +1-Folge entsteht, die der zweiten Demodulator-
stufe zugefiihrt wird. Diese PSK2 Detektion verhindert das Entstehen
weiterer Rauschterme im zweiten Demodulator, so daf die Gesamtperfor-
mance bei geringen Dopplerverschiebungen verbessert wird. Einen giin-
stigen Kompromifs zwischen Genauigkeit der Dopplerkompensation und
Aufwand stellen L=6 Zweige dar. Demgegeniiber ist ein einfacher DD-
PSK4 Multiphasendemodulator nicht bekannt.

Diese vier Demodulatoren (DPSK, EDPSK, DDPSK und DDPSK Mehr-
fachphasendemodulator) wurden in unterschiedlichen Dopplerszenarien
miteinander verglichen. Es handelt sich um dopplerfreie Ubertragung
sowie um Dopplerverschiebungen bei Uberflug eines MEO Satelliten in
10000 km Hohe (Bild 2.16) und eines LEO Satelliten in 500 km Hdohe
(Bild 2.14) bei einer Tréigerfrequenz von 18 GHz. Da aufgrund der beno-
tigten Simulationszeit nicht das gesamte Dopplerprofil simuliert werden
kann, wurde der fiir die Demodulation interessanteste Teil gewahlt. Dieser
ergibt sich, wenn sich die Bodenstation auf der Bodenspur des Satelliten
befindet und dieser gerade den Zenith passiert. Dort ist die Dopplerrate
am grofiten. FEine ausreichende Anzahl an iibertragenen Symbolen ist
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107" =
1072 - T
: g
o N
10% ~F =] 4DPSK ACD; N
e I[%%] 4DPSK ACD; meo A
M P[] 4DPSK ACD; leo AN
10-4 — =3 2DPSK ACD; OHz N
z[ce] RDPSK ACD; meo No
“F=] 2DPSK ACD; leo S
1075 -1 ! ! | ! ! ' ! | ! ! ' ' | ! ! \' [
0.0 5.0 10.0 15.0 20.0
Eb/No [dB]
Bild 4.5: Bitfehlerraten beim DPSK Demodulator.
F=1 4EDPSK; OHz
4EDPSK; meo
0 [~ 4EDPSK: leo
107 3 — REDPSK; OHz
b 2EDPSK; meo
ot F-— REDPSK; leo
1077 —
- 1073 — *. .
] : N
m - *
10t — N TR
: >, ~
107° [ RO i
0.0 5.0 10.0 15.0
Eb/No [dB]

Bild 4.6: Bitfehlerraten beim EDPSK Demodulator.
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E=] 4DDPSK; OHz
4DDPSK; meo
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Bild 4.7: Bitfehlerraten beim DDPSK Demodulator.
E=1 4DDPSK, MF—ACD; 0 kHz
4DDPSK, MF—ACD; meo
[~ 4DDPSK, MF—ACD; leo
ol —— 2DDPSK, MF—ACD; 0 Hz
[N . 2DDPSK, MF—ACD; meo
~ E=1 2DDPSK, MF—ACD; leo
= N TR — e _
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Bild 4.8: Bitfehlerraten beim Multiphasen DDPSK Demodulator.
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bei einer Symbolrate von 64 kBaud bei einer minimalen BER von 10~4
in gut 1,5 s tatsiichlicher Ubertragungszeit erreicht. Bild 4.5 zeigt die
Bitfehlerraten fiir DPSK als Referenz zu den anderen Modulationsarten.
Da die Dopplerrate beim MEO Satelliten gering ist, fallen die BER Kur-
ven mit denjenigen ohne Dopplereinfluft zusammen. Deutlich ist jedoch
die Verschlechterung der Bitfehlerrate bei hohen Dopplerraten (LEO) zu
erkennen. Bei DPSK4 ist iiberhaupt keine Ubertragung moglich. Ab-
hilfe schafft EDPSK (Bild 4.6). Die Bitfehlerraten sind dann deutlich
besser. Sogar die LEO Dopplerverschiebung verursacht nur leichte Ver-
schlechterungen, die immer noch eine gute Nachrichtenverbindung ermdog-
lichen. Der DDPSK Demodulator ist in seiner Leistungsfihigkeit deutlich
schlechter (Bild 4.7), da nach der zweiten Demodulation eine zusétzli-
che Anzahl an Rauschtermen das Signal beeinfluftt. Trotzdem l&fst sich
zumindest fiir DDPSK2 bei ausreichendem E,/Ny (etwa 3 dB mehr als
beim EDPSK) eine brauchbare Ubertragungsstrecke einrichten. Die Mul-
tiphasen DDPSK zeigt die schlechteste Performance (Bild 4.8) von allen
Demodulatoren, da die 5; fest gewahlt sind. Dieser Demodulator ist fiir
die hier auftretenden hohen zeitvarianten Dopplerverschiebungen nicht
geeignet. Nur eine stindige Anpassung der Phasenterme an die Dopp-
lersituation kann Abhilfe schaffen. Zudem liegt das Problem darin, dafs
nur eine begrenzte Dopplerphasenkompensation von +7/2 durchgefiihrt
werden kann, da ansonsten Fehldetektionen durch Verschiebung iiber die
Symbolgrenze hinaus auftreten. Die maximal ausregelbare Dopplerrate
ist daher

1

=4+—. 4.14
fo =t (414)
Bei der gewdhlten Datenrate sind dies 416 kHz, ein Wert, der weit un-

terhalb der tatsdchlich auftretenden Dopplerraten liegt.

Einen Vergleich aller Demodulatoren ohne Doppler zeigt Bild 4.9. Dabei
sind die 8; im Multiphasendemodulator optimal gew#hlt, so daf dessen
Performance deutlich besser ist als die des reinen DDPSK Demodulators,
der durch die Rauschterme beeintrichtigt wird. Bei der Dopplerverschie-
bung durch einen LEO Satelliten (Bild 4.10) &ndern sich die Verhéltnisse
drastisch. Wie oben erwihnt, kann der Multiphasen DDPSK die groften
Phasenverschiebungen durch die hohe Dopplerrate nicht mehr korrigie-
ren. Die DPSK Referenz zeigt eine dhnlich hohe Bitfehlerrate. Die besten
Ergebnisse liefert der EDPSK Demodulator. Eine deutlich schlechtere
Leistung zeigt der DDPSK Demodulator, dessen Problem auch hier die
zusatzlichen Rauschterme sind.
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4.1 Dopplerkompensation
F--] 2DDPSK, MF—ACD (modifizierten Phasen)
[ 2DDPSK, ACD
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Bild 4.9: Biifehlerraten ohne Dopplerverschiebung.
F--] 2DDPSK, MF—ACD (modifizierten Phasen)
[] 2DDPSK ACD
F-] 2EDPSK
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107t
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Bild 4.10: Bitfehlerraten mit LEO Dopplerverschiebung.
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Ein anderer hier nicht weiter untersuchter Vorschlag zur Dopplerkompen-
sation ist die Kopplung eines kohdrenten Demodulators mit einem Phase
Locked Loop (PLL) zweiter Ordnung [KOM92] (eine &hnliche Abhand-
lung, leider nur als Originaltext auf japanisch, findet man in [KOM93]).
Die Bedingung fiir den PLL ist, daf die maximale Dopplerverschiebung
kleiner ist als die lock-in Frequenz des PLL. Die Bandbreite des PLL mufs
daher deutlich grofier sein als die des Demodulators bei schmalbandigen
Signalen. Bei Frequenzen um 20 GHz mufs die Bandbreite des PLL min-
destens 400 MHz betragen. Es diirfen allerdings keine anderen Signale
innerhalb dieser 400 MHz liegen, eine Forderung die bei schmalbandigen
Nutzsignalen meist nicht erfiillt ist. Weiterhin wurde festgestellt, daf die
fiir die Lock-in Frequenz notwendige Bandbreite auch ausreichend ist, den
hohen Dopplerraten zu folgen.

Eine zweite in der Veroffentlichung von [KOM92] angesprochene Moglich-
keit ist der Blockdemodulator, der aus zwei Teilen besteht. Das Signal
wird zunéchst grob in die Basisbandlage abgemischt. Der verbleibende
Frequenzoffset kann durch die iibliche Trigerriickgewinnung ausgeregelt
werden. Da in der groben Herabsetzung der Trigerfrequenzen das Vorwis-
sen {iber den zu erwartenden Doppler eingeht, sollte ein einfaches Doppler-
berechnungsprogramm Werte der voraussichtlichen Dopplerverschiebung
ermitteln, die den Mischoszillator steuern.

Bei Verwendung von CDMA Signalen besteht eine weitere Kompensati-
onsmoglichkeit darin, zwei um 7 /2 verschobene linear polarisierte Signale
zu iibertragen [Kaj93, Kaj95]. Die eine Polarisationsrichtung enthélt den
gespreizten Datenstrom, die andere ein reines Spreizsignal. In beiden
Polarisationsebenen werden verschiedene Spreizfolgen verwendet, damit
die Ubertragungsqualitiit durch Kreuzpolarisationen nicht verschlechtert
wird. Insgesamt entsteht ein zirkular polarisiertes Signal. Die Uberlegung
geht davon aus, daft im Empfianger die Polarisationsebenen der beiden Si-
gnale groftenteils erhalten bleiben. Abgesehen von Kreuzpolarisationster-
men und Rauschen lassen sich dann die beiden Signale voneinander tren-
nen. Da beide Signalanteile gleichermafen dopplerverschoben sind, kann
das nicht datenmodulierte Spreizsignal zur Dopplerkompensation benutzt
werden. Die Leistungsféhigkeit dieses Verfahrens steigt und fillt mit der
Stirke der Polarisationsdrehung des Kanals und der Orthogonalitidt der
Codes.

[VA91] zeigt Moglichkeiten der Dopplerkompensation bei Punkt zu Punkt
Verbindungen. Leider lassen sich diese Ideen nicht auf satellitenbasierte
Mobilfunksysteme iibertragen, da die Kompensationsverfahren nur fiir ein
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Sender/-Empfingerpaar gelten. Bei mehreren gleichzeitigen Signalen tre-
ten zwangslaufig Frequenziiberschneidungen auf.

Die Untersuchungen zeigen, dafs es ein iiberall einsetzbares Verfahren nicht
gibt. Vielversprechende Demodulatoren sind der EDPSK bzw. Demodula-
toren mit einer Tragerfrequenzriickgewinnung. Durch die grofsen Doppler-
verschiebungen ist allerdings eine Vorkompensation erforderlich, die das
Signal frequenzmifig in den Fangbereich der Regelungen bringt. Jedes
mobile Terminal beno6tigt Rechenkapazitit, um aus der Uhrzeit, aus wel-
cher sich die aktuelle Satellitenkonstellation ergibt, und der Position des
Teilnehmers die zu erwartende Dopplerverschiebung des Satelliten zu be-
rechnen. Da die meisten Satellitenkommunikationssysteme ein Naviga-
tionssystem enthalten werden, ist eine Positionsbestimmung auf minde-
stens einen Kilometer genau erreichbar, sofern das Problem der Anfangs-
synchronisation gelost ist. Zudem kann durch die Verwendung von Spot
Beams eine grobe zusitzliche Vorkompensation fiir den ausgeleuchteten
Bereich im Satellitentransponder stattfinden.

4.2 StOrszenarien

Die Nachrichteniibertragung {iber Satelliten mit transparentem Trans-
ponder unterliegt deutlich anderen Storgefahren als konventionelle ter-
restrische Verbindungen [KJ96b]. Dies liegt an dem einfachen Aufbau
des Transponders, der das Signal nur verstirkt und auf der Downlink-
frequenz zur Erde zuriickstrahlt. Dies bedeutet, daf der Transponder
Signale aus seinem gesamten Spot Beam Bereich empfingt und zur Erde
zuriickstrahlt, sofern diese im richtigen Frequenzbereich liegen. Zudem
konnen starke Signale, trotz hoherer Dadmpfung, iiber die Nebenzipfel der
Empfangsantenne in den Transponder gelangen. Prinzipiell wiirden diese
Effekte die Nutzsignale des Transponders nur frequenzselektiv stéren. Un-
glinstigerweise sind die verwendeten Verstirker nichtlinear. Dies bedeutet
einerseits eine Leistungsbegrenzung, andererseits die Erzeugung von Inter-
modulationsprodukten, die zusétzlich als Stérungen innerhalb des Trans-
ponderbandes auftreten. Leistungsbegrenzung bedeutet vorwiegend, dafs
alle Rauschkomponenten, jedes Storsignal und die Intermodulationspro-
dukte Verstédrkerleistung fiir sich beanspruchen und somit den Nutzsi-
gnalen entziehen. Starke Storungen konnen sogar dazu fithren, daf das
Nutzsignal fast keine Leistung erhélt und nicht mehr {ibertragen werden
kann. Diese Probleme sollen anhand von einigen Simulationsbeispielen
nidher beleuchtet werden. Speziell wird auch die Verwendung von Band-
spreizsignalen zur Vermeidung solcher Stérungen untersucht.
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transparenter Transponder
()

Sendestation A Sendestation B Empfangsstation

Bild 4.11: Storszenario.

Das generelle Simulationsszenario zeigt Bild 4.11. Ein Nutzsignal wird
zwischen Sendestation A und einer Empfangsstation iiber einen trans-
parenten Transponder iibertragen. Dieser befindet sich in einem geosta-
tiondren Orbit. Als High Power Amplifier (HPA) wird eine nichtlineare
Verstéarkerrohre benutzt. Ein zweites Datensignal der Sendestation B wird
fiir eine zweite Ubertragungsstrecke genutzt. Gleichzeitig soll sich dieses
Signal im transparenten Transponder der ersten Ubertragungsstrecke als
additive Storkomponente dem Nutzsignal iiberlagern. Das Nutzsignal sei
PSK4 moduliert mit einer Trigerfrequenz von 28 GHz auf dem Uplink.
Die Downlinkfrequenz ist 18 GHz, die Symbolrate 1/Ts betrégt 10 MBaud
bei einem Rolloff-Faktor von 0,5. Auf dem Ubertragungskanal herrsche
klarer Himmel, so dafs im wesentlichen die Freiraumddmpfung und das
Rauschen die Ubertragungseigenschaften bestimmen.

Als Storsignale (Sendestation B) werden unterschiedlich modulierte Si-
gnale verwendet. Der einfachste Fall ist ein unmodulierter Tréger, der
in der Leistung variiert werden kann. Weiterhin werden mehrere digi-
tale Modulationsarten eingesetzt. Im einzelnen sind dies ASK, PSK und
QAM, alle mit einer unterschiedlichen Anzahl an Zustinden. Im Vergleich
dazu kommen noch zwei analoge Modulationsarten zum Einsatz und zwar
OOK oder Morseiibertragung, sowie AM.

Neben den Storern selbst werden auch die folgenden Parameter verdndert;:
- das Signal zu Storverhéltnis SJR (Signal to Jammer Ratio),
- die Tragerfrequenzdifferenz zwischen Nutzsignal und Storsignal und
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- die Datenrate, d.h. die Bandbreite des Storers relativ zur Nutzsignal-
bandbreite (Ausnahme: unmodulierter Trager).

Die Rauschleistung wird fiir alle Simulationen mit E,/Ny = 8,15 dB kon-
stant gehalten. Bei PSK4 im AWGN Kanal erreicht man eine BER von
1,5-10%. Dieser Wert ist in allen Diagrammen als untere Grenze des Dar-
stellungsbereichs gew#hlt, so dafs jederzeit ein einfacher Vergleich méglich
ist. Fiir jede Parameterkombination wird die BER simulativ bestimmt,
wobei jeweils 100 Bitfehler erzeugt werden, bevor die Simulation beendet
wird. Dadurch wird laut Tabelle 3.3 ein Konfidenzniveau von 0,95 bei
einer relativen Unsicherheit von 21,6 % erreicht.

s 1 PSK4 s
= 1078 - >
m ] CARRIER
00K
] ASK4
1073 —
| ' ' ' ' | ' ' ' ' |
0.0 5.0 10.0

SJR [dB]

Bild 4.12: Bitfehlerraten, verursacht durch verschiedene Storer,
iber SJR bei einem Trdgeroffset von 0 Hz zwischen
Nutzsignal und Stérsignal.

Die Simulationen zeigen sehr schnell, dafs die verschiedenen Modulati-
onsarten der Storer und die Anzahl der verwendeten Symbole kaum un-
terschiedliche Auswirkungen auf das Nutzsignal haben. Daher sind die
Ergebnisse anhand der Modulationsarten ASK4, PSK4 und OOK sowie
einem unmodulierten Tréger beispielhaft dargestellt. Genauso wie die an-
deren Modulationsarten unterscheiden sich diese nur wenig, wie Bild 4.12
bis Bild 4.16 fiir verschiedene Frequenzdifferenzen zeigen. Eine kleine,
aber nicht widerspriichliche Ausnahme, zeigt Bild 4.13 fiir eine Trégerfre-
quenzdifferenz von 0,75/Ts. Dort stéren OOK und unmodulierter Tréiger
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Bild 4.13: Bitfehlerraten, verursacht durch verschiedene Storer,
iber SJR bei einem Trageroffset von 0.75/Ts zwischen
Nutzsignal und Stérsignal.

deutlich weniger als PSK4 und ASK4. Dies liegt am unterschiedlichen
Leistungsdichteverlauf der verschiedenen Modulationsarten (Bild 4.14).
Der unmodulierte Tréger hat fast keine spektrale Breite. Somit stort die-
ser, abgesehen von den Intermodulationsprodukten, nur in der Flanke des
Nutzsignals, ein Bereich, der fiir die Dateniibertragung nicht mehr ganz
so wichtig ist. Ahnlich stellt sich die Situation fiir OOK dar, da die deut-
lich grofite Leistungsdichte im Bereich der Tragerfrequenz erreicht wird.
Die Bandbreite des OOK Signals entspricht zwar der des Nutzsignals, die
Leistungsdichte ist aber aufierhalb des Trigerfrequenzbereichs geringer,
so daf OOK auch hauptsichlich in der Flanke des Nutzsignals stort. Die
beiden anderen Modulationsarten, ASK4 und PSK4, haben eine gleich-
férmigere Leistungsdichte, die auch noch im Kernbereich des Nutzsignal-
spektrums durch Uberlagerung eine erhebliche Stérung verursachen.

Befinden sich die Mittenfrequenzen der Storsignale am Rand des Nutz-
signalbereichs (Bild 4.15) oder ganz aufferhalb (Bild 4.16), ist die Beein-
flussung der Ubertragung deutlich geringer. Tendenziell zeigen in die-
sen Bildern OOK und unmodulierter Triger eine stérkere Verschlechte-
rung des Nutzsignals. Dies liegt an der punktuell hoheren spektralen
Leistungsdichte, so dafs auch Intermodulationsprodukte mit héherer Lei-
stungsdichte entstehen, die die BER erhdhen. Liegen die Storungen in
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Bild 4.14: Leistungsdichtespektren der Storsignale fir r = 0.5 mit
B,/Bs =1.

der Mitte des Nutzsignalbandes (Bild 4.12) ist bis zu einem Signal zu
Storverhiltnis von 5 dB keine Ubertragung moglich. Danach sinkt die
BER mit steigendem SJR. Einen Uberblick iiber die Frequenzabhiingig-
keit anhand der Stérmodulationsart PSK4 gibt Bild 4.17. Solange sich
der Storer innerhalb des Nutzsignalbandes befindet, ist die Degradation
abhingig vom SJR relativ stark. Liegt der Storer aufferhalb des Nutzsi-
gnalbandes, reduziert sich die Degradation sehr stark. Sie bleibt jedoch
auch fiir wachsende Frequenzdifferenzen nahezu gleich. Dies ist auf den
Einfluf der Intermodulationsprodukte zuriickzufiihren, die auch bei gro-
flerem Frequenzabstand bestehen bleiben (Tabelle 3.2).

Der Einfluf des SJR auf die Qualitiit der Ubertragungsstrecke ist als Uber-
sicht fiir PSK4 modulierte Storsignale fiir verschiedene Frequenzdifferen-
zen in Bild 4.18 wiedergegeben. Man erkennt die Verkleinerung der BER
mit wachsendem SJR in Abhéngigkeit von der Frequenzdifferenz. Fiir Fre-
quenzdifferenzen von 1,25/Ts und dariiber sind kaum noch Unterschiede
feststellbar.

Aus Bild 4.19 ist der Einflufl der Bandbreite bei PSK4 modulierten Stor-
signalen in verschiedenen Frequenzabstinden erkennbar. Dort ist die Bit-
fehlerrate fiir unterschiedliche Bandbreitenverhaltnisse zwischen Storer
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Bild 4.15: Bitfehlerraten, verursacht durch verschiedene Storer,

iber SJR bei einem Trageroffset von 1.25/Ts zwischen
Nutzsignal und Stérsignal.
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Bild 4.16: Bitfehlerraten, verursacht durch verschiedene Storer,
iber SJR bei einem Trdgeroffset von 2/Ts (keine Uber-
lappung) zwischen Nutzsignal und Stérsignal.
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Bild 4.17: Bitfehlerraten, verursacht durch einen PSKJ Storer,
tiber der Frequenzdifferenz zwischen Nutzsignal und
Storsignal.

und Nutzsignal bei gleichbleibender Signalenergie dargestellt. Befindet
sich das Storsignal aufierhalb des Nutzsignalbandes im Abstand 3/T%, ist
keine Verdnderung erkennbar. Storer innerhalb des Nutzsignals zeigen
mit kleiner werdender Bandbreite eine leicht steigende Tendenz beziig-
lich dessen Degradation, da die Leistungsdichte ansteigt und damit die
Intermodulationsprodukte grofser werden.

Betrachtet man die iiber 30 Symbole gemittelte Amplitude eines OOK Si-
gnals am Eingang der TWT fiir verschiedene SJRs iiber der Zeit anhand
von Bild 4.20, so stellt man fest, daf das Input Back Off (IBO) der TWT
mit grofer werdender Storenergie (SJR wird kleiner) steigt. Bei einem
SJR von -3 dB resultiert eine verbleibende Amplitudenschwankungsbreite
von 2,6 dB. Bei groferem SJR wird die Schwankungsbreite immer ge-
ringer, da der Einfluf des OOK Signals immer geringer wird und das
Nutzsignal eine konstante Einhiillende besitzt. Diese Schwankungen des
IBO haben iiber die AM/PM-Verstérkerkennlinie aus Bild 3.24 eine Pha-
senschwankung zur Folge. Diese betrigt hier ungefahr 6°. Dieselbe Pha-
seninderung muf die Tragerregelung im Empfanger ausregeln, wenn der
Regelkreis ebenfalls iiber 30 Symbole mittelt. Langere Mittelungsdauern
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Bild 4.18: Bitfehlerraten , verursacht durch einen PSKJ Storer,
mit verschiedenen Frequenzoffsets tiiber SJR.
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Bild 4.19: Bitfehlerraten, verursacht durch einen PSKJ Storer,
iber dem Bandbreitenverhdiltnis B;/Bs, (SJR=10 dB).

verringern die Phasenschwankungsbreite. Aufgrund der geringen Phasen-
schwankungen reduziert die Phasenkennlinie des nichtlinearen Verstirkers
die Ubertragungsqualitiit auf der SATCOM Strecke nur unwesentlich. Der
Haupteinfluff stammt aus den Intermodulationsprodukten.
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Bild 4.20: IBO der TWT bei einem OOK Stérer iber der Zeit.

Die Frage, die nun beantwortet werden soll, ist, ob andere Modulations-
arten des Nutzsignals, insbesondere Bandspreizverfahren, geringere Bit-
fehlerraten bei solchen Stérungen aufweisen.

Zunichst wird das Nutzsignal (PSK4) durch die Modulation mit einer
Frequenzsprungfolge bandgespreizt. Pro Hop werden 32 Symbole iiber-
tragen. Es wird davon ausgegangen, dafs der Transponder den gesamten
Frequenzbereich des Hoppers iibertrigt. Allerdings erfolgt die Simula-
tion mit einer deutlich geringeren Bandbreite (siche Abschnitt 3.2.2.1),
so dafs die Simulationszeiten ertriglich bleiben. Als Stérer werden PSK4,
OOK und ein unmodulierter Trager verwendet. Die Storer befinden sich
im Zentrum des Hopbereichs. Da der Hopfolge eine Pseudozufallsfolge
zugrunde liegt, wird jede Frequenz gleich haufig benutzt, so dafl prinzipi-
ell der Storer an jeder beliebigen Stelle des Hopbereichs plaziert werden
konnte, ohne den Einfluf merklich zu dndern. Befindet sich der Stérer
auferhalb des Hopbereichs aber trotzdem noch innerhalb des Transpon-
ders, ergeben sich dhnliche Verldufe wie in Bild 4.16 fiir ein ungespreiztes
Nutzsignal. Da in diesem Bild der BER Verlauf eines PSK4 Storers in
etwa die minimal erreichbare BER einer FH Strecke darstellt, solange das
Storsignal innerhalb des Transponderbandes verbleibt, wird dieser Ver-
lauf in Bild 4.21 und den folgenden als beste Referenz (nch(best)) mit
einer punktierten Linie dargestellt. Der schlechteste Fall entspricht einem
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Storer in der Mitte des ungespreizten Nutzsignalbandes geméf Bild 4.12,
dessen Verlauf fiir einen PSK4 Storer ebenfalls als punktierte Referenzlinie
(nch(worst)) in den folgenden Ergebnisbildern dargestellt wird. Im allge-
meinen sollten die Bitfehlerraten der gespreizten Signale zwischen diesen
beiden Grenzen liegen. Das IBO am Eingang der TWT betrigt -3 dB
ohne Storeinflufs, d.h. ein auftretender Storer vergrofert diesen Wert.

o —
28] Z
m
107!
1072 —
nch(worst)
nch(best) N
1073 _ F-1 spread=186
- 1 spread=32
EF--] spread=64 N
! | ! ! ! ! | ! ! ! CT \
0.0 5.0 10.C

SJR

Bild 4.21: Bitfehlerraten fir FH, verursacht durch einen PSK/
Storer, iber SJR fir verschiedene Spreizfaktoren.

In Bild 4.21 ist die BER fiir eine FH SATCOM Strecke bei einem PSK4
Storsignal fiir unterschiedliche Spreizfaktoren gezeigt. Bei einem kleinen
Spreizfaktor wird der Storer hiufiger getroffen als bei hohen Spreizfakto-
ren. Dies bedeutet fiir kleiner werdende Spreizfaktoren eine héhere Bit-
fehlerrate. Ein beliebig hoher Spreizfaktor macht allerdings auch keinen
Sinn, da durch die Spreizung im wesentlichen nur der direkte Einflufs der
Storung unterdriickt werden kann, nicht jedoch die Intermodulationspro-
dukte der TWT. Daher fillt schon bei einem Spreizfaktor von 64 die
Bitfehlerkurve mit der besten Referenzkurve zusammen. Generell kénnen
drei Kurvenabschnitte unterschieden werden:

1. Im Bereich von -3 dB bis 0 dB SJR ist der Einfluft des Storers sehr
stark. Die Spreizung des Nutzsignals mit den Faktoren 16 und 32 ist
nicht ausreichend, um die BER zu reduzieren. Auch beim Spreizfaktor
von 64 ist die Bitfehlerrate sehr grofs. FEin Grund ist die schlechte
Rahmensynchronisation in diesem SJR Bereich und das kleine IBO.
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2. Der normale Betriebsbereich erstreckt sich zwischen 0 dB und 5 dB
SJR. Dort wird der Spreizgewinn, der z.B. bei einem Spreizfaktor von
16 etwa 12 dB betrigt, vollstindig ausgenutzt. Erst bei Spreizfakto-
ren >64 reduziert sich die Effektivitdt, da die punktierte Referenzlinie
nicht unterschritten werden kann.

3. Im Bereich SJR>5 dB wird eine deutliche Verminderung des Storein-
flusses sichtbar. Dadurch verringert sich der durch Spreizung erreich-
bare Gewinn gegeniiber der Stérung. Die Verwendung grofser Spreiz-
faktoren wird daher zusehends ineffektiver. Zudem laufen alle Kurven
asymptotisch auf die minimal erreichbare Bitfehlerrate von 1,5-107%
zu. Es handelt sich dabei um die BER der ungestérten Ubertragungs-
strecke mit einem linearen Verstidrker im Transponder.

BER

- spread=32 - ~
103 E=J spread=16 T~ _ ~
7; E--] spread=64 ~ _
| . . . . | . . . . i
0.0 5.0 10.C
SIR

Bild 4.22: Bitfehlerraten fir FH, verursacht durch einen OOK
Storer, iber SJR fir verschiedene Spreizfaktoren.

Man erkennt, daft die Bandspreizung nur in einem kleinen SJR Bereich
den investierten Aufwand rechtfertigt. Bei starken Storungen ist auch
das FH Verfahren machtlos. Bei einem OOK Storer (Bild 4.22) zeigt sich
ein dhnliches Verhalten. Ein Unterschied ergibt sich fiir kleines SJR um
-1 dB. Hier geniigt schon ein Spreizfaktor von 16, um die beste Referenz
zu erreichen, so dafs eine stérkere Spreizung in diesem Bereich unnétig ist.

Bei Verwendung eines unmodulierten Trégers als Stérung (Bild 4.23) zeigt
sich im wesentlichen ebenfalls das zuvor beschriebene Verhalten. Im nor-
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Bild 4.23: Bitfehlerraten fiir FH, verursacht durch einen unmo-
dulierten Trdager als Storer, iiber SJR fiir verschiedene
Spreizfaktoren.
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Bild 4.24: Vergleich der Bitfehlerraten fir FH bei unterschiedli-

chen Storungen tber SJR.
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malen Betriebsbereich (0-5 dB) wird ein sehr hoher Spreizgewinn gegen-
iber der ungespreizten Strecke erzielt, da dort der Stoérer durch seine hohe
Leistungsdichte eine sehr starke Storwirkung erzielt.

Einen Performancevergleich der Ubertragungsstrecke unter Einwirkung
der verschiedenen Storer zeigt Bild 4.24, wobei das Nutzsignal mit einem
Spreizfaktor von 32 iibertragen wird. Im Bereich SJR<0 dB verursacht
PSK4 die groften Storungen, da der Storer die gleiche Modulationsart
wie das Nutzsignal benutzt. Der Einflufs nimmt allerdings mit schwicher
werdendem Storer ab. Im {ibrigen Bereich unterscheiden sich die Einfliisse
der Storer nur geringfiigig.

Die Untersuchung hat gezeigt, dafs FH bei Storsignalen, deren Energien
kleiner sind als die des Nutzsignals, eine deutliche Reduzierung der Ein-
fliisse erreichen kann. Diese Ergebnisse sind auch auf ein FH Netz anwend-
bar, da dann das IBO der TWT so eingestellt wird, dafs die ungestorte
Ubertragungsstrecke ohne wesentliche Intermodulationseinfliisse funktio-
niert. Wird in dieser Situation ein zusétzliches Storsignal empfangen,
verringert sich das IBO in den nichtlinearen Bereich hinein. Die Bitfeh-
lerraten verschlechtern sich geméf den aufgefiihrten Ergebnissen fiir ein
FH Signal.

Ein weiteres Bandspreizverfahren ist DSSS, dessen Storunterdriickungs-
fahigkeiten auf SATCOM Strecken im folgenden untersucht wird. Aus
Aufwandsgriinden werden nur die Spreizfaktoren 16 und 32 verwendet.
Zum Vergleich sind wie bei den Untersuchungen iiber FH die BER Refe-
renz Verldufe der ungespreizten Strecke als punktierte Linien in die Ergeb-
nisse eingezeichnet. Das geringste erreichbare BER Niveau liegt bei der
ungestdrten Strecke mit linearem Transponder (1,5-107%), so dak DSSS
Signale aufgrund ihrer Storunterdriickungseigenschaften die untere BER
Referenzkurve unterschreiten kénnen.

Bild 4.25 zeigt die Ergebnisse bei einem PSK4 Storer fiir die beiden unter-
suchten Spreizfaktoren, 16 und 32, iiber SJR. Bei einem Spreizfaktor von
16 ergeben sich dhnliche Verhéltnisse wie bei FH. Bei kleinem SJR, domi-
niert die Storwirkung, die mit zunehmenden SJR abnimmt. Erhéht man
den Spreizfaktor auf 32, steigt der Prozefsgewinn stark an, so daf sogar
bei kleinem SJR gute Bitfehlerraten zustande kommen. Dies liegt daran,
dafs starke schmalbandige Storer beim DSSS Verfahren besonders gut un-
terdriickt werden. Der EinfluR der Stoérung (hohe Leistungsdichte des
Storers) iiberwiegt vor den Intermodulationsprodukten, obwohl die TWT
um die Sattigung herum betrieben wird. Mit steigendem SJR nimmt der
Einfluf der Stérung ab.
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Bild 4.25: Bitfehlerraten fiir DSSS, verursacht durch einen PSK/
Storer, iiber SJR fiir verschiedene Spreizfaktoren.
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Bild 4.26: Bitfehlerraten fiir DSSS, verursacht durch einen OOK
Storer, iiber SJR fiir verschiedene Spreizfaktoren.
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4.27: Bitfehlerraten fiir DSSS, verursacht durch einen unmo-
dulierten Trdiger als Stérer, iber SJR fiir verschiedene
Spreizfaktoren.
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4.28: Vergleich der Bitfehlerraten fiir DSSS bei unterschied-
lichen Stérungen iber SJR.
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Die ungestorte Strecke wird mit einem IBO von -3 dB betrieben. Trotz-
dem treten Intermodulationsprodukte auf, die das bandgespreizte Signal
selbst erzeugt. Daher wird fiir grofes SJR die beste Referenzkurve weit
verfehlt. Wird das IBO auf -8 dB eingestellt, arbeitet die TWT im linearen
Bereich und die Intermodulationsprodukte verschwinden. Die BER ver-
ringert sich auf den minimalen Wert. Fiir ein SJR von 10 dB, also ohne
Storung, wurde eine Simulation durchgefiihrt. Das Ergebnis, welches in
Bild 4.25 durch einen Stern gekennzeichnet ist, fillt mit der minimalen
BER zusammen.

Beim OOK Storer (Bild 4.26) ergeben sich sehr gleichméfige Kurven {iber
dem gesamten SJR Bereich. Das generelle fiir den PSK4 Storer beschrie-
bene Verhalten ist auch hier wiederzuentdecken. Eine sehr starke Ver-
schlechterung der Ubertragungsqualitiit zeigt der Fall eines unmodulier-
ten Trégers als Storer (Bild 4.27). Dies liegt an der Frequenzwahl genau
in der Mitte des gespreizten Nutzsignals. Verschiebt man den Storer aus
der Mitte hinaus, werden nach der Entspreizung grofiere Teile des dann
gespreizten Storsignals weggefiltert. Der Einfluf nimmt durch die gerin-
gen spektralen Uberlappungsbereiche ab. Mit steigendem SJR zeigt sich
ein dhnliches Verhalten wie in den zuvor beschriebenen Féllen.

Einen Vergleich des BER Verlaufs der verschiedenen Storer beim Spreiz-
faktor 32 zeigt Bild 4.28. Insbesondere der unmodulierte Tréger verur-
sacht stirkere Beeintrichtigungen als die anderen Modulationsarten. Eine
Reduzierung des Storeinflusses ist durch Verschieben der Mittenfrequenz
moglich.

Bandspreizverfahren als Einzelmafnahme zur Reduktion von Stérungen
anderer unerwiinschter Signale auf dem Uplink sind nicht geeignet, da sie
grofie Transponderbandbreiten und damit verbunden grofse Sendeener-
gien bendtigen. Diese werden durch die Verstidrkung der unweigerlich
auftretenden Rauschkomponenten verbraucht, die das gesamte Transpon-
derband mit geringer Rauschleistungsdichte belegen. Erst bei der Einfiih-
rung eines koordinierten Bandspreiznetzes relativiert sich der Energiebe-
darf, allerdings auf Kosten der gegenseitigen Stérungen der verschiedenen
bandgespreizten Nutzkanéle.
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5 Anhang

5.1 Empfangsfrequenzdichte bei Dopplereinfluff (2D)

Fiir die Empfangsfrequenz eines dopplerbehafteten Signals gilt

flan) = fo+ fm cosan. (5.1)

Darin ist o, eine im Intervall [—m, 7) gleichverteilte Zufallsvariable mit
der Dichte

1/2n —w<ay <7
= = 5.2
p(aM) {O sonst. ( )

Zunichst wird die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion p(y) fiir y = cos ay,
berechnet. Fiir die Umkehrfunktion gilt

_ | arccosy 0<ay<m
Cne = { —arccosy —m < ay, < 0. (5.3)
Daraus folgt
() = Doy, (arccosy) Dayy (—arccosy)
Py = | —sin(arccosy)| = | — sin(—arccosy)|
) (5.4)
= ———; ye[-1,1].
Y [—1,1]
Die gleiche Vorgehensweise wird fiir die Funktion
f(aM) = fO + fm y(aM) (55)
gewahlt. Die Umkehrfunktion ist
flaar) = fo
ylay) = % (5.6)

Somit folgt fiir die Dichtefunktion
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m

Ul a/FR = (Flam) — Jo)?

Dy (f(az}/l)*fo) 1 51

p(f(aM)) =

mit f(aM) € [fO - fmafO + fm]
5.2 Dopplerleistungsdichtespektrum

Die in (2.74) durchgefiihrte Herleitung des Leistungsdichtespektrums kann
auch iiber die Besselfunktion gezeigt werden. Ausgehend von (2.74) ergibt
sich

A2 . A2 .
02x (1) = 5 E {€J27rf(aM)7'} =5 el2mfor B {eJQmeTCOSO‘M} . (5.8)

Unter Beriicksichtigung eines gleichverteilten Azimutwinkels «,, erhilt
man

T

A2 o o . 1
@ZZ(T) _ 7 €J T foT /e_] TrfmTCObCE]\/I% dOéM- (59)

—T

Da iiber eine volle Periode des Cosinus integriert wird, kann stattdessen
auch die Sinusfunktion verwendet werden:

™
2
02 (T) = f— gi2mfor /ejQ’Tf’"TSinaM da,. (5.10)
T

—T

Die Aufspaltung der komplexen Exponentialfunktion in einen geraden Co-
sinus und einen ungeraden Sinusterm, 14t bei der Integration den Imagi-
nérteil verschwinden. Man erhélt
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A2 [
0ux(T) = 4—632’”0"7/cos(wastinaM)daM
™
A2 r
— 2—eJQ’Tf"T/cos(QmeTsinaM)daM
0

(5.11)

0
2

A .
= 2 T o (2 fr),

wobei Jo(.) die Besselfunktion 0-ter Ordnung darstellt. Die Fouriertrans-
formation dieser Gleichung bzgl. T fithrt auf (2.75)

@ (flaw) = - [ fow) = fol < fue (5.12)
27T\/fr2n - (f(OéM) - fO)

Die Fouriertransformierte der Besselfunktion findet man in [GR81, 4.45].

5.3 Empfangsfrequenzdichte bei Dopplereinfluff (3D)

Fiir die Empfangsfrequenz eines dopplerbehafteten Signals ohne Beriick-
sichtigung der deterministischen Dopplerverschiebung des Satelliten gilt

flan,en) = fo+ fm cosay cosey (5.13)
mit
1/2r —nm<ay<mw
= — 5.14
plow) {O sonst. ( )

Weiterhin ist €,, eine von «,, stochastisch unabhingige Zufallsvariable
mit der Dichte

Em — €0

A (5.15)

1
plen) = e rect

Analog zu Abschnitt 5.2 gilt
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2
(pzz( )_ A_ejQWfoTE{ej%rfm‘rcosaM cossM}

2
9 T €0+%
AZ . . 11
_ ? 6327rf0fr / / €j27rfm'rcosaM COSEM%A_EdOéM de,,.
—r 607%
(5.16)
Durch dieselbe Vorgehensweise wie in (5.8)—(5.11) ergibt sich
€0+%
A2
©22(T) = Eeﬂ”ﬂ” Jo (27 frnT cose ) dey,. (5.17)
Ae
8077

Die Fouriertransformation dieser Gleichung beziiglich 7 fiihrt auf das Lei-
stungsdichtespektrum

2 fm cOsw

Ae QwAE\/(fm cosw)? — (f(on,EM) — f0)2
(5.18)

(5.18) hat Ahnlichkeit mit einem elliptischen Integral [GR81]. Allerdings
gelten dort andere Integrationsgrenzen. Somit 1afst sich dieser Ausdruck
nicht weiter vereinfachen. Eine numerische Auswertung ist erforderlich.

A? - rect {f;ﬁ)} .
w.
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A
A(t)

Gc

ak
Ap

Qg

Ay
ARegen
A Wolken

Jdifr
IDrae

Amplitude

reelle Amplitudenfunktion

Ausbreitungskomponente in der urspriinglichen Polari-
sationsebene

Koeffizienten der Taylorreihenentwicklung
Regendampfung wihrend p % des Jahres
Ausbreitungskomponente in der orthogonalen Polari-
sationsebene

wirksame Antennenflache

Démpfung durch Regen

Dampfung durch Wolken

Bandbreite
Kohéarenzbandbreite bzgl. eines Niveaus ¢
Dopplerspreizung

Kanalkapazitét

Lichtgeschwindigkeit (2,9979246 - 108 m/s)
Niveau

zeitvariante Kanalimpulsantwort
Ausleuchtkoeffizient

Antennendurchmesser
Ordinatenwert der Diskriminatorkennlinie

Fehlersignal
Erwartungswert der Zufallsvariablen X
Energie pro Bit

Frequenz

AM/AM Konversion

Tragerfrequenz

Trigerfrequenz

Abtastfrequenz

Grenzfrequenz

maximale Dopplerfrequenz durch den Mobilteilnehmer
Mittenfrequenz des Hopbereichs

Frequenzabstand der zu mischenden Komponenten
maximale Dopplerfrequenz durch den Satelliten
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Hopkanalbreite
Frequenzverschiebung des Mixers

Antennengewinn

universelle Gravitationskonstante (6,672-10714 m3/(g s?))
Gewichtungsfaktor

DSSS Spreizfunktion

AM/PM Konversion

Gewinn der Empfangsantenne

Gewinn der Sendeantenne

Gewinn am Empfingereingang der Bodenstation
maximaler Antennengewinn

Gewinn am Satelliteneingang

zeitvariante Ubertragungsfunktion (h(t, &) & 4 H(f,t))
aquivalentes Tiefpafisystem zu c(t, £)

Entropie der Zufallsvariablen X

Bitfehlerrate bzgl. einer Realisierung des Zufallsprozesses
X(t,6)

Schitzwert der Bitfehlerrate des Zufallsprozesses X (¢, )
effektive Regenhdhe

Hohe der Bodenstation iiber Meeresniveau

modifizierte Besselfunktion 1-ter Gattung 0-ter Ordnung
Besselfunktion 1-ter Gattung O-ter Ordnung

Boltzmannkonstante (1,380662-10~% W /(Hz K))
Koeffizient zur Berechnung von g

Laufvariable

Stichprobenumfang

Frequenz

Laufvariable

Periodenlénge der Pseudozufallsfolge
Breitengrad

effektive Wegliange durch das Regengebiet
tatsichliche Weglinge durch das Regengebiet
Fehlausrichtungsdidmpfung
Freiraumd&dmpfung

abschnittsweise konstante Funktion
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Masse der Erde (5,977-10%7 g)

Mittelungsdauer (Anzahl der Chips) bei der Akquisition
Rauschleistung
Rauschleistungsdichte

Pseudozufallsfolge

Leistung

wahre Bitfehlerwahrscheinlichkeit des Kanals
prozentualer Anteil des Jahres
Empfangsleistung

Sendeleistung

Bitfehlerwahrscheinlichkeit des Uplinks
Bitfehlerwahrscheinlichkeit des Downlinks
resultierende Bitfehlerwahrscheinlichkeit
Dichtefunktion der Zufallsvariablen R
Dichtefunktion der Zufallsvariablen X
Dichtefunktion der Zufallsvariablen Y
Wabhrscheinlichkeit fiir das Auftreten von x

Fouriertransformierte zu ¢(t)
Impulsform

Abstand zwischen Sende- und Empfangsantenne
Rolloff-Faktor

aquivalentes Tiefpafisignal zu z(t)

Realteil zu r(kT4)

Imaginarteil zu r(kT4)

Reduktionsfaktor wihrend 0,01 % des Jahres
Regenintensitéit in mm/h wihrend 0,01 % des Jahres
Vektor zwischen Bodenstation und Satellit
normierte Rechteckfunktion

Nutzsignalleistung

Fouriertransformierte zu s(t)
Verzogerungsleistungsdichtespektrum
Scatterfunktion

Dampfung des [-ten Pfades
Dopplerspektrum bei der Verzogerungszeit &
Abtastwerte pro Symbol

Symbolrate
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TASAT
TABS

TAkq
TAMPSAT

TAMPys

Tps
Ty
Tsar
Tsky
TZuleitung
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Beobachtungszeitpunkt
reelles Sendesignal
analytisches Signal zu s(t)
Realteil zu s(t)
Imaginérteil zu s(t)
sinx/x

Beobachtungszeitpunkt

diskrete Zeitpunkte
Synchronisationszeitversatz (DSSS)
Abtastintervall
Antennenrauschtemperatur
Antennenrauschtemperatur der Satellitenempfangs-
antenne

Antennenrauschtemperatur der Bodenempfangs-
antenne

Akquisitionsdauer

Rauschtemperatur des Vorverstérkers

im Transponder

Rauschtemperatur des Vorverstirkers

im Empfanger

Rauschtemperatur am Empfingereingang
Strahlungstemperatur

Rauschtemperatur am Satelliteneingang
Rauschtemperatur des Himmels
Rauschtemperatur der Zuleitung
Chipdauer

Kohérenzdauer bzgl. eines Niveaus ¢
Mehrwegespreizung (Delay Spread)
Symbolintervall

dopplervariante Impulsantwort (h(¢, ) & ¢ U, v))
Fouriertransformierte zu v(t)

aquivalentes Tiefpafisignal zu s(t)
Geschwindigkeitsvektor des Satelliten
Geschwindigkeitsvektor des Mobilteilnehmers

Gewichtungsfunktion

Zufallsprozefs
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Kreuzpolarisationsunterdriickung

Zufallsprozefs
geschiitzte Bitfehlerrate des Kanals

reelles Empfangssignal / Ausgangssignal

Azimutwinkel bzgl. ¢
Fehlausrichtungswinkel

Koeffizient zur Berechnung von g
Unsicherheitsniveau

Azimutwinkel bzgl. ¥,

Elevationswinkel

relative Unsicherheit

Elevationswinkel beim Mobilteilnehmer
Antennenwirkungsgrad (Effizienz)
Verzogerungszeit

Gammafunktion
spezifische Ddmpfung in dB/km

Freiraumwellenlénge
Dopplerfrequenzverschiebung

Dopplerfrequenzverschiebung
Frequenzdifferenz

Raumwinkel
Empfangsleistungsdichtespektrum
Leistungsdichtespektrum zu ¢4, (7)
Leistungsdichtespektrum zu (1)
Leistungsdichtespektrum zu ¢, (7)
gewichtetes Leistungsdichtespektrum

Standardabweichung bei Importance Sampling
Standardabweichung bei Monte-Carlo Simulation

Polarisationswinkel der Welle zur Horizontalen
Zeitdifferenz

141
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Pyy(T)
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Ap

Ap
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Raumwinkel
3 dB Offnungswinkel

Phasenfunktion

Autokorrelationsfunktion zu H(f, )
Autokorrelationsfunktion zu h(t, )
Autokorrelationsfunktion zu U (&, v)
Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses X
Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses Y’
Autokorrelationsfunktion des Zufallsprozesses Z
Schétzwert von Ap

Phasendifferenz

Verzogerungszeit

5.5 Abkiirzungen

AMSS
AOR
ATDMA
ATM
ATS
AWGN

BER
CDMA
CONUS
COSSAP
COST
CRC

DLL
DSSS

ESA
ESTEC
ETSI

American Mobile Satellite Services

Atlantic Ocean Region

Asynchronous Time Division Multiple Access
Asynchronous Transfer Mode

Applications Technology Satellite

Additive White Gaussian Noise

Bit Error Rate

Code Division Multiple Access
CONtinental United States

COmmunication System Simulation and Analysis

Package

COperation européenne dans le domaine de la re-

cherche Scientifique et Technique
Cyclic Redundancy Check

Delay Locked Loop
Direct Sequence Spread Spectrum

European Space Agency

European Space Research and Technology Centre
European Telecommunications Standards Institute



FDMA
FH
FIR

GEO
GLONASS

GNSS
GPS

HDLC
HEO
HF
HPA

IBO

I1S

M
INMARSAT
IS

ISDN

ISI

ISL

ITU-R

JOCOS

LEO
LNA
LOOPUS

LOS

MAGSS
MC
MEO
MLSE

NAVSTAR
NCO
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Frequency Division Multiple Access
Frequency Hopping
Finite Impulse Response

Geosynchronous Earth Orbit

GLObal’naya N Avigatsionnaya Sputnikovaya
Sistema

Global Navigation Satellite System

Global Positioning System

High level Data Link Control
Highly inclined Elliptic Orbit
High Frequency

High Power Amplifier

Input Back Off

Improved Importance Sampling

InterModulation

INternational MARitime SATellite Organization
Importance Sampling

Integrated Services Digital Network

InterSymbol Interference

Inter Satellite Link

International Telecommunication Union - Radio
Communication Sector

Juggler Orbit COnStellation

Low Earth Orbit

Low Noise Amplifier

quasi-geostationary Loops in Orbit Occupied
Permanently by Unstationary Satellites
Line-of-Sight

Medium Altitude Global Satellite System
Monte Carlo Simuation

Medium Earth Orbit

Maximum Likelihood Sequence Estimation

NAVigation System for Timing And Ranging
Number-Controlled Oscillator
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PCN
PLL
PSTN

RACE

SATCOM
SHF
SJR
SNR

TACS
TCM
TDMA
TDRSS
TED
TWT
TWTA

UHF
UMTS
US
UTC

WARC
WSS
WSSUS

XPD

5 Anhang

Personal Communications Network
Phase Locked Loop
Public Switched Telephone Network

Research and Development in Advanced
Communication in Europe

SATellite COMmunications

Super High Frequency (3 GHz—30 GHz)
Signal to Jammer Ratio

Signal to Noise Ratio

Total Acces Communication System
Trellis Coded Modulation

Time Division Multiple Access

Tracking and Data Relay Satellite System
Timing Error Detector

Travelling Wave Tube

Travelling Wave Tube Amplifier

Ultra High Frequency (300 MHz-3 GHz)
Universal Mobile Telecommunication System
Uncorrelated Scattered

Universal Time Coordinated

World Administrative Radio Conference
Wide Sense Stationary
Wide Sense Stationary Uncorrelated Scattered

Cross Polarization Depolarization
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