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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit untersucht iterative Verfahren zurverbesserten Signalverarbeitung
von über frequenzselektiven Kanälen übertragenen digitalen Datensignalen, insbesondere
über frequenzselektive Kanäle im modernen EDGE1-Mobilfunksystem. Zielsetzung hier-
bei ist das Erreichen möglichst hoher Datenraten bei gleichzeitig geringer Implementie-
rungskomplexität und Verlustleistungsaufnahme der fürdie digitale Signalverarbeitung
benötigten Komponenten. Insbesondere bei mobilen Geräten, wie z.B. Mobilfunkgeräten,
spielt eine geringe Verlustleistungsaufnahme aufgrund begrenzter Batteriekapazitäten eine
entscheidende Rolle.
Da in bereits standardisierten Mobilfunksystemen senderseitige Modifikationen zur Lei-
stungsverbesserung nur sehr schwer zu bewerkstelligen sind, wird das Hauptaugenmerk
dieser Arbeit auf das Verfahren derTurbo-Entzerrunggelegt, welches im Empfänger eine
iterative Entzerrung und Kanaldecodierung durchführt. Somit stellt die Turbo-Entzerrung
ein empfängerseitig einfach zu implementierendes und leistungsverbesserndes Verfahren
dar und kann sehr gut nachträglich in bereits standardisierten Systemen eingeführt werden.
Zunächst wird die Turbo-Entzerrung losgelöst vom EDGE-Mobilfunksystem in einem in
der Literatur häufig verwendeten Simulationsszenario untersucht. Aufgrund dieses ge-
bräuchlichen Simulationsszenarios lassen sich die in dieser Arbeit gewonnenen Ergebnisse
sehr gut mit aus der Literatur bekannten Turbo-Entzerrern vergleichen.
Hierbei werden sowohl verschiedene zustandsbasierte Turbo-Entzerrer, wie z.B. der MAP2

Entzerrer, als auch verschiedene filterbasierte Turbo-Entzerrer untersucht. Die Entzerrer im
Turbo-Empfänger stellen SISO3-Komponenten dar, die gemäß dem Turbo-Prinzip mit der
extrinsischen Information des Kanaldecoders als A-PrioriInformation gespeist werden.
Diese auf dem Turbo-Prinzip basierende Vorgehensweise wird im Rahmen dieser Arbeit
näher untersucht, wobei die informationstheoretischen Eigenschaften bzw. Voraussetzun-
gen der A-Priori Information sowohl für SISO Entzerrer derKlasse der zustandsbasierten
SISO Detektoren als auch für die filterbasierten SISO Entzerrer bei deren Verwendung
im Turbo-Empfänger analysiert wurden. Es wird gezeigt, dass die hier betrachteten filter-
basierten SISO Entzerrer, wenn gemäß dem klassischen Turbo-Prinzip ausschließlich die
extrinsische Information des Kanaldecoders als A-Priori Information für die Entzerrung

1EDGE: Enhanced Data Rates for GSM Evolution
2MAP: Maximum A-Posteriori
3SISO: Soft-In-Soft-Out
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verwendet wird, sowohl für die Filterkoeffizientenberechnung als auch für die Schätzung
der ISI4 nur die extrinsische Information aus der Kanaldecodierungverwenden, allerdings
hierfür keine Information aus der direkten̈Ubertragung über den ISI-Kanal berücksichti-
gen. Dies unterscheidet die filterbasierten SISO Entzerrervon den zustandsbasierten SI-
SO Entzerrern, welche durch die Zweigmetriken automatischInformation aus der direkten
Übertragung über den ISI-Kanal mitberücksichtigen.
Basierend auf dieser Beobachtung wird mit dem SF-IFC5 SISO Entzerrer ein neuer filter-
basierter SISO Entzerrer vorgestellt, welcher auf einem Matched-Filter SISO Entzerrer mit
Interferenzauslöschung basiert und mit der vollen A-Posteriori Information des Kanaldeco-
ders gespeist wird. Des Weiteren ist dieser SF-IFC SISO Entzerrer mit einem zusätzlichen
Rückkoppelzweig versehen, welcher die gerade neu berechnete extrinsische Information
des SISO Entzerrers, d.h. die aus der direkt über den ISI-Kanal durch Entzerrung gewonne-
ne Kanalinformation, für eine Aktualisierung der dem Entzerrer zur Verfügung stehenden
A-Priori Information zurückkoppelt.
Dieser SF-IFC SISO Entzerrer zeigt bei den verschiedenen Simulationszenarien bei der
Verwendung als Turbo-Entzerrer eine sehr gute Leistungsf¨ahigkeit bezüglich der erzielten
Bitfehlerraten, wobei diese sehr gute Leistungsfähigkeit mit sehr geringen Implementie-
rungskosten einhergeht, da die Filterkoeffizienten des SF-IFC SISO Entzerrers direkt ohne
Matrixinversion aus der Kanalimpulsantwort bestimmt werden können.
Anschließend wird die Turbo-Entzerrung im EDGE-System diskutiert, wobei verschiedene
zustandsbasierte und filterbasierte Turbo-Entzerrer mit dem SF-IFC SISO Entzerrer hin-
sichtlich der Leistungsfähigkeit verglichen werden. Es wird gezeigt, daß durch die Turbo-
Entzerrung insbesondere in Kanalprofilen mit stark ausgeprägten Nachläufern, wie z.B dem
nach COST2076 spezifierten HT7-Kanalprofil, starke Gewinne zu erzielen sind. Der SF-
IFC SISO Entzerrer zeigt hierbei nahezu die gleiche Leistungsfähigkeit wie wesentlich
komplexere Turbo-Entzerrer.
Des Weiteren wird die iterative Detektion im EDGE-Empfänger auf eine iterativ ausgeführ-
te Kanalschätzung erweitert. Hierzu werden verschiedenebekannte Kanalschätzalgorith-
men für die Verwendung als iterativer Kanalschätzer auf das EDGE-System adaptiert und
bezüglich der Leistungsfähigkeit miteinander verglichen, wobei auch der Aspekt der Im-
plementierungskosten betrachtet wird.
Abschließend wird die Implementierung der für den iterativen EDGE-Empfänger betrach-
teten Algorithmen diskutiert, und es werden verschiedene Techniken erläutert, die bei dem
EDGE-Empfänger zu einer verlustleistungsärmeren Implementierung beitragen.

4ISI: Intersymbol-Interferenzen
5SF-IFC: Soft-Feedback Interference Canceller
6COST: European Cooperation in the Field of Scientific and Technical Research
7HT: Hilly Terrain

viii



Inhaltsverzeichnis

1 Einleitung 1

1.1 Turbo-Entzerrung im EDGE-Mobilfunksystem . . . . . . . . . .. . . . . 6

1.2 Struktur und Einordnung der Arbeit . . . . . . . . . . . . . . . . . .. . . 8

2 Grundlagen digitaler Kommunikation über frequenzselektive Kanäle 11
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Kapitel 1

Einleitung

Bereits 1925 wurde von J.E. Lilienfeld mit der Erfindung des Transistors [Lil30] der Grund-
stein für die digitale Revolution gelegt, welche unsere Gesellschaft in damals nicht zu erah-
nendem Maße verändern sollte. Es dauerte jedoch noch über20 Jahre, bis im Dezember
1947 in den Bell-Laboratorien der erste Transistor gefertigt wurde. Den endgültigen Sieg
über die Elektronenröhre konnte der Transistor durch dieErfindung des planar integrierten
Transistor erzielen, wodurch sich eine Vielzahl Transistoren in einem integrierten Schalt-
kreis zusammenfassen lassen.
Schon wenige Jahre nach der Erfindung des integrierten Schaltkreises postulierte Gordon
Moore seine alsMooresches Gesetzberühmt gewordene Entdeckung, dass die Anzahl der
in einem integrierten Schaltkreis implementierten Transistoren in Abhängigkeit der Zeit
exponentiell ansteigt [Moo65]. Die damals von Moore getroffene Aussage, dass sich die
Anzahl der Transtoren in einer integrierten Schaltung innerhalb von jeweils 12 Monaten
verdoppeln würde, hat sich bis heute - bis auf eine leichte Degradation auf eine Verdoppe-
lung innerhalb von 24 Monaten - im Grundsatz bewahrheitet, und es wird davon ausgegan-
gen, dass die Gültigkeit auch noch bis mindestens zum Ende dieser Dekade anhalten wird
[Moo03].
Bezüglich der kommerziell verfügbarenÜbertragungsraten in der Telekommunikation wur-
de von H. Eslambolchi eine ähnliche Beobachtung gemacht, wobei die beobachtete Stei-
gerungsrate mit einer Verdoppelung derÜbertragungsraten innerhalb von 18 Montaten in-
teressanterweise relativ genau mit dem Mooreschen Gesetz ¨ubereinstimmt [Che04]. Im
Gegensatz zum Mooreschen Gesetz kann allerdings anhand dervon Shannon 1948 ge-
fundenen Kanalkapazität [Sha48], [Sha49] eine Obergrenze für die theoretisch erreichbare
Übertragungsrate über einen Kanal angegeben werden. Diese als Shannon-Grenze bezeich-
nete Grenze besagt, dass es unter Verwendung fehlerkorrigierender Codes grundsätzlich
möglich ist, Daten trotz eines gestörten Kanals fehlerfrei zu übertragen, solange die Infor-
mationsrate unterhalb der Grenze der Kanalkapazität des Kanals liegt.
Seit der Entdeckung der Shannon-Grenze ist es daher das Zielder Informationstheorie,
dieser informationstheoretischen Schranke durch Verwendung von geeigneten Algorith-
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2 1 EINLEITUNG

men möglichst nahe zu kommen, insbesondere um den fortschreitenden Wandel von der
Industrie- zur sogenannten Informationsgesellschaft zu ermöglichen und den einhergehen-
den Bedarf an immer höheren Datenraten zu befriedigen.
Während die Industriegesellschaft noch auf den klassischen drei Säulen Kapital, Arbeit
und Boden basierte, gewinnt das Wissen als vierte Säule durch denÜbergang zur Infor-
mationsgesellschaft eine immer größere Bedeutung. In derVision einer idealen Informa-
tionsgesellschaft hat jede Person jederzeit und an jedem Ort Zugriff auf jede gewünschte
Information. Um solch einen globalen Zugriff auf Information zu ermöglichen, wird die
verbindungsorientierte Kommunikationsstruktur stetig durch verbindunglose und paketver-
mittelte Netzwerke ersetzt.
Ein Beispiel für diesen Wandel zu verbindungslosen und paketvermittelten Netzwerken
stellt das Internet und die Verwendung des verbindungslosen Internetprotokolls (IP) dar.
Grob betrachtet lässt sich das Internet in ein sogenanntesKernnetz und das Teilnehmer-
anschlussnetz unterteilen. Im Kernnetz wird aufgrund der hohen Datenraten als̈Uber-
tragungsmedium die Glasfaser eingesetzt, wobei im Wellenlängenmultiplex (Wavelength
Division Multiplexing, WDM) verschiedene Datenströme über das gleiche physikalische
Medium übertragen werden. Das Kernnetz ist derzeit bereits gut ausgebaut, wobei die
Übertragungsraten derzeit bei ca. 40 Gbit/s liegen. Durch den Einsatz von verbesserten
Multiplexverfahren konnten unter Laborbedingungen schonweit höhere Datenraten von
mehreren Tbit/s erreicht werden [BS01].
Das Teilnehmeranschlußnetz, d.h. die sogenannte letzte Meile, ist jedoch der kritische Ab-
schnitt. Durch das Teilnehmeranschlußnetz wird der Datentransport zwischen dem Kern-
netz und dem jeweiligen Teilnehmer vorgenommen, wobei zum Aufbau eines solchen Netz-
werkes derzeit die folgenden̈Ubertragungsmedien zur Verfügung stehen:

• Glasfaser,

• Satellitenkommunikation,

• Stromnetz,

• Koaxialkabel,

• Kupferdoppelader und

• terrestrischer Funk.

Bei den ortsgebundenen̈Ubetragungsmedien spielt durch die hohe Verbreitung der xDSL-
Technik derzeit die Kupferdoppelader eine sehr wichtige Rolle. Das vor das DSL fürDigi-
tal Subscriber Linegestellte ’x’ ist ein Platzhalter für die jeweilige DSL-Technologie, wo-
bei z.B. ’A’ für Asymmetric, ’S’ für Symmetric, ’H’ für High Speedund ’V’ für Very High
Speedsteht. Bei ADSL2+ werden derzeit Datenraten bis zu 24 Mbit/sim Downstream
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erreicht, wohingegen VDSL maximale Datenraten bis zu 52 Mbits/s und die Weiterent-
wikcklung VDSL2 maximale Datenraten von bis zu 100 Mbit/s zur Verfügung stellt, aller-
dings nur bei verkürzter Reichweite. Der Vorteil von xDSL-Systemen liegt darin, dass in
Europa nahezu jeder Haushalt an das Kupferdoppeladernetz angeschlossen ist, problema-
tisch sind allerdings die Eigentumsverhältnisse der Kupferdoppeladernetze, da diese bei-
nahe ausschließlich den ehemaligen Telekommunikationsmonopolisten gehören.
Glasfaseranschlüsse können zwar sehr hohe Datenraten zur Verfügung stellen, allerdings ist
die Wirtschaftlichkeit eines Glasfaseranschlusses durchdie hohen Infrastrukturkosten nicht
immer gesichert. Sowohl der Teilnehmeranschluss über dasStromnetz als auch das Koaxi-
alkabel weisen unter den ortgebundenenÜbertragungsmedien die Grundproblematik auf,
dass sich die angeschlossenen Teilnehmer die vomÜbertragungsmedium zur Verfügung
gestellte Bandbreite teilen müssen.
Alternativ zu den draht- bzw. kabelgebundenen Systemen können auch Richtfunksysteme,
wie z.B. MMDS(Multichannel Multipoint Distribution System), LMDS (Local Multipoint
Distribution System)oder WLL (Wireless Local Loop)eingesetzt werden. Problematisch
bei Richtfunksystemen ist aber die Notwendigkeit einer Sichtverbindung zwischen dem
Teilnehmer und der Basisstation, des Weiteren wird systembedingt eine Stationarität des
Teilnehmers vorausgesetzt, somit können diese Systeme imweiteren Sinne auch den orts-
gebundenen̈Ubertragungssystemen zugerechnet werden.
In der fortschreitenden Informations- und Wissensgesellschaft spielt jedoch die Mobilität
der Teilnehmer eine immer größer werdende Rolle, d.h. es w¨achst der Bedarf an ortsun-
gebundenen̈Ubertragungssystemen, welche auch dem sich bewegenden Teilnehmer eine
möglichst hohe Bandbreite zur Verfügung stellen.
Die Mobilfunksysteme der nullten und ersten Generation, wie z.B. das 1958 in Deutschland
in Betrieb genommene A-Netz, das 1972 in Betrieb genommene B-Netz oder das 1985 in
Betrieb genommene C-Netz, boten noch keine digitalen Datendienste an. Erst mit den An-
fang der 90er Jahre des letzten Jahrhunderts eingeführtendigitalen Mobilfunksystemen der
zweiten Generation wurden erste mobile digitale Datendienste bis etwa 10 kbit/s angebo-
ten. Das meistgenutzte System der zweiten Generation stellt das 1992 in Betrieb genomme-
ne Globale System für Mobilkommunikation, kurz GSM-System genannt, dar, wobei hier
einem Teilnehmer anfänglich nur eine begrenzte Bandbreite von 9.6 kbit/s und später 14.4
kbits/s pro Zeitschlitz zur Verfügung stand.
Eine deutliche Erhöhung der Datenrate wurde im GSM-Systemdurch die Einführung von
High Speed Circuit Switched Data(HSCSD) erzielt, wobei HSCSD eine Kanalbündelung,
d.h. das Verwenden von mehreren Zeitschlitzen für die Datenübertragung, zur Erhöhung
der Datenrate einsetzt. Theoretisch liesse sich mit HSCSD bei acht Zeitschlitzen eine Da-
tenrate von 8·14.4 kbits/s = 115.2 kbit/s erzielen, in der Praxis werden meistmaximal drei
Zeitschlitze verwendet, so dass sich die maximale Datenrate zu 43.2 kbit/s ergibt.
HSCSD stellt jedoch einen leitungsvermittelten Dienst dar, d.h. während der gesamten Ver-
bindung zwischen Teilnehmer und Basisstation werden die entsprechenden Zeitschlitze und
damit der dedizierte Kanal exklusiv für den Teilnehmer reserviert. Der Kanal ist somit
während der gesamten Verbindungsdauer blockiert, auch wenn zwischenzeitlich nur weni-
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ge oder überhaupt keine Daten übertragen werden. Für Datenübertragungen ist daher, wenn
nicht ein konstanter Datenstrom zu übertragen ist, ein paketvermitteltes System geeigneter,
welches den Kanal nur dann in Anspruch nimmt, wenn Daten zu übertragen sind.
Das GSM-System wurde daher mit demGeneral Packet Radio System(GPRS) erweitert,
wobei die Daten erstmals bei GSM nicht leitungsvermittelt,sondern paketweise übertragen
werden. Auch hier können, wie beim HSCSD, mehrere Zeitschlitze verwendet werden.
Da es sicht aber nicht um ’Leitungen’ handelt, können die Anzahl der verwendeten Zeit-
schlitze dynamisch der benötigten Datenrate angepasst werden. Hierbei geht GPRS sehr
effizient mit der Bandbreite um. GPRS ist bei den Netzbetreibern sehr geschätzt, weil es
die nicht für Sprache (also leitungsvermittelten Kanäle) genutzten Kanäle dynamisch zur
Datenübertragung verwendet.
Theoretisch könnte die GPRS-Technik bei der Bündelung aller acht GSM-Zeitschlitze für
einen Kanal eine Datenübertragungsrate von 171.2 kbit/s erreichen, allerdings ist wie beim
HSCSD im praktischen Betrieb die Anzahl der parallel nutzbaren Zeitschlitze begrenzt.
So erreichen aktuelle GPRS-Mobilstationen üblicherweise bis zu 53,6 kbit/s im Down-
stream und 26,8 kbits/s im Upstream [Opi06]. Wie HSCSD verwendet GPRS das GSM-
ModulationsverfahrenGaussian Minimum Shift Keying, welches nur ein Bit pro Sende-
symbol überträgt und somit die erzielbaren Datenraten begrenzt.
Eine deutliche Erhöhung der Datenraten im GSM-System wurde mit Einführung von
EDGE (Enhanced Data Rates for GSM Evolution) erzielt, da bei der bei EDGE zugrunde
gelegten 8-PSK Modulation drei Bits pro Sendesymbol übertragen werden. Die EDGE-
Technik eigenet sich grundsätzlich sowohl zur Beschleunigung des paketorientierten Da-
tendienstes GPRS als auch für das leitungsvermittelte HSCSD. In der Praxis kommt je-
doch nur die GPRS-basierte VarianteEnhanced GPRS(EGPRS) zum Einsatz. Während
bei EGPRS theoretisch bei einer Bündelung von allen acht Zeitschlitzen zu einem Kanal
eine maximale Datenrate von 473.6 kbit/s möglich wäre, soerreichen aktuelle EGPRS-
Mobilfunkgeräte derzeit maximal 217.6 kbits/s im Downstream und 108.8 kbit/s im Up-
stream [Opi06]. In Abbildung 1.1 ist die Entwicklung der Datenraten bei verschiedenen
Mobilfunksystemen der zweiten und dritten Generation aufgezeigt.
Anfang des neuen Jahrtausends wurden große Hoffnungen in das 3G Mobilfunksystem
UMTS als Nachfolgesystem für GSM gesetzt, wobei UMTS bei sehr geringen Geschwin-
digkeit von unter 10 km/h theoretisch eine maximale Datenrate von 2 Mbits/s und bei mitt-
leren Geschwindigkeiten bis ca. 120 km/h theoretisch eine maximale Datenrate von 384
kbit/s im Downstream zur Verfügung stellen kann. Im Upstream senden normale UMTS-
Mobilstationen derzeit jedoch nur mit maximal 64 kbit/s undsind somit sogar langsamer
als EGPRS. Eine erste Ausbaustufe von UMTS, derHighspeed Downlink Packet Access
(HSDPA), erzielt im Downstream sogar bis zu 14 Mbit/s. Für 2009 ist mit HSDPA Evoluti-
on eine weitere Ausbaustufe von UMTS geplant, welche im Downstream bis zu 28 Mbit/s
erzielen soll, und unter dem KürzelLTE (3.9G) für Long Term Evolution wird derzeit an
einer dritten Ausbauvariante von UMTS geforscht, welche imDownstream 100 Mbit/s er-
zielen soll und für etwa 2011 geplant ist.
In Deutschland hatten sich die Netzbetreiber in Erwartung auf das erfolgversprechende
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Abbildung 1.1: Entwicklung der Datenraten über die Evolution der Mobilfunkgenerationen

UMTS-System anfänglich dem EGPRS verweigert, schließlich wurden viele Milliarden
in die Ersteigerung der UMTS-Lizenzen und die Entwicklung des technisch anspruchs-
volleren UMTS investiert. Entgegen der anfänglich hochtrabenden Prognosen hat UMTS
den Mobilfunkmark zunächst nur schwach penetriert. Ende August 2005 gab es weltweit
32 Millionen, im April 2006 47 Millionen 3G-Mobilfunkbenutzer, wobei Japan mit ca.
47 % aller 3G-Teilnehmer den Hauptanteil des Marktes ausmacht [Sau06]. Ende 2007
entfielen von ca. 97 Millionen Mobilfunkanschlüssen ca. 10Millionen auf einen UMTS-
Anschluss [Bit08]. Ferner ist auch die UMTS-Netzabdeckungin Deutschland noch längst
nicht flächendeckend, so ist derzeit in vielen ländlichenRegionen kein UMTS-Empfang
möglich.
Auf der CeBIT 2006 wurde daher von T-Mobile als erstem deutschen Netzbetreiber die
Ausstattung des GSM-Netzes mit EGPRS angekündigt. Der Netzbetreiber T-Mobile sieht
vor, EGPRS zur Grundabdeckung zu nutzen, wobei insbesondere ländliche Gebiete be-
dacht werden sollen, in denen eine UMTS-Versorgung vorerstnicht geplant ist. Bis 2007
sollten rund 10 000 Standorte mit neuen Basisstationen ausgestatten werden und 50 % der
Bundesbürger mit EGPRS versorgbar sein, und bis Ende März/Anfang April 2008 soll die
EDGE-Versorgung des Netzbetreibers T-Mobile bundesweit nahezu flächendeckend abge-
schlossen sein [Tel08]. Somit stellt EGPRS insbesondere f¨ur Teilnehmer, welche aufgrund
ihrer topologischen Lage weder Zugang zu DSL noch zu UMTS haben, eine Möglichkeit
für einen Breitbandzugang dar [Opi06].
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Der Netzbetreiber O2 hat im November 2006 angekündigt [Boo06], künftig die GSM-
Basisstation beim regulären zyklischen Hardwareaustausch auf EDGE-Technik aufzurüs-
ten, und auch der Netzbetreiber Vodafone hat im Februar 2007nachgezogen und die Auf-
rüstung des GSM-Systems mit EGPRS in ländlichen Gebieten, in denen kein UMTS ange-
boten wird, verkündet [Vod07]. In vielen Ländern spielt EGPRS bereits als kostengünstige
Alternative zu UMTS eine große Rolle, beispielsweise kommtEPGRS in Osteuropa, aber
auch inÖsterreich oder der Schweiz zum Einsatz und versorgt dort unter anderem dünn
besiedelte Gebiete [Sau06].
Somit nimmt EDGE und insbesondere der Paketdatendienst EGPRS eine immer wichti-
ger werdende Rolle ein, da sich EGPRS mit relativ geringen Kosten in GSM-Systemen
nachrüsten lässt und sich die Datenrate im Vergleich zu GPRS deutlich steigern lässt. Erst
im Februar 2007 hat der Netzausrüster Ericsson angekündigt, das EDGE-System mit der
AusbaustufeEDGE Evolution[Eri07] zu versehen, wobei EDGE Evolution theoretisch
eine maximale Datenrate von 1 Mbit/s bereitstellen kann. Diese Datenratensteigerung ver-
glichen zu EGPRS wird durch die Verwendung von zwei Sendetr¨agern statt einem Träger,
einer 16QAM oder 32QAM, womit sich vier bzw. fünf Bits stattbisher drei Bits pro Sende-
symbol senden lassen, und durch die Verwendung von Turbo-Codes für die Fehlerkorrek-
tur erzielt. EDGE Evolution wurde Ende 2007 in der 3GPP (Third Generation Partnership
Project) Spezifikation Release 7 in den EDGE Standard aufgenommen [3G07].
EDGE mit dem paketvermittelten Dienst EGPRS hat sich somit als stabile auf dem klas-
sischen GSM-System stehende Säule etabliert und wird insbesondere in ländlichen Gebie-
ten, in denen eine UMTS-Versorgung in absehbarer Zeit nichtbereitgestellt werden wird,
eine sehr wichtige Rolle einnehmen. Somit stellt EDGE eine vielversprechende Realisie-
rungsmöglich für einen mobilen breitbandigen Teilnehmeranschluss dar. Diese Technolo-
gie stellt die Grundlage für das im Rahmen dieser Arbeit zugrunde gelegtëUbertragungs-
system dar.

1.1 Turbo-Entzerrung im EDGE-Mobilfunksystem

Wie bereits eingangs erwähnt, stellte Shannon bereits 1948 mit der nach ihm benannten
Shannon-Grenze eine theoretische Obergrenze für die Datentragung über gestörte Kanäle
auf. Seitdem war es Ziel der Forschung, sich dieser Shannon-Grenze durch immer wieder
verbesserte Codierungstechniken zu nähern.
Der entscheidende Durchbruch hierfür gelang 1993 den dreifranzösischen Wissenschaft-
lern Berrou, Glavieux und Thitimajshima mit der Erfindung der Turbo-Decodierung
[BGT93]. Senderseitig verwendeten sie zwei parallel verkettete Faltungscodes, die im Em-
pfänger nach einem iterativen Schema decodiert werden. Bei diesem iterativen Schema
werden abwechselt der erste und der zweite Faltungscode decodiert, und die jeweils durch
einen Decodiervorgang des einen Faltungscodes neu dazugewonnene Information wird für
den Decodiervorgang des anderen Faltungscodes verwendet.
Hiermit gelang es, sich der Kapazitätsgrenze nach Shannonfür mit additivem weissen
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Abbildung 1.2: Exemplarisches Beispiel für Mehrwegeausbreitung im Mobilfunk

gaußschem Rauschen (AWGN) gestörte Kanäle bis auf 0.5 dB zu nähern. Mittlerweile
kann die Shannon-Grenze von nicht-frequenzselektiven AWGN-Kanälen mithilfe geeigne-
ter Turbo-Codes bis auf wenige Hundertstel dB erreicht werden [CF+01].
Neben Störungen durch Rauschen wird dieÜbertragung in Mobilfunksystemen auch von
Intersymbolinterferenzen des Mobilfunkkanals gestört.Diese Intersymbolinterferenzen
werden z.B. durch Reflektionen an Gebäuden, Fahrzeugen oder der Topologie und daraus
resultierenden Mehrwegeausbreitungen des Sendesignals zum Empfänger verursacht, wie
exemplarisch in Abbildung 1.2 dargestellt. Im Empfänger werden daher Entzerrer zur Mi-
nimierung bzw. Auslöschung dieser Intersymbolinterferenzen verwendet. Verglichen mit
dem GSM-System stellt das EDGE-System durch die Verwendungder 8-PSK Modulation
höhere Anforderungen an die Entzerrung, da die Symbole des8-PSK Symbolalphabets ei-
ne geringere euklidische Distanz im Vergleich zu den GMSK-Symbolen des GSM-Systems
aufweisen und somit die 8-PSK Symbole im EDGE-System anfälliger gegen Störungen
sind. EineÜbersicht zu nicht-iterativen Entzerrerverfahren für das EDGE-System findet
sich z.B. in [GS02].
Das der Turbo-Decodierung zugrunde liegende Prinzip der iterativen Detektion lässt sich
auch auf eine iterative Entzerrung übertragen, der sogenanntenTurbo-Entzerrung. Das Ver-
fahren der Turbo-Entzerrung wurde erstmalig 1995 in [DJ+95] veröffentlicht, wobei im
Sender ein Kanalencoder vorausgesetzt wird und der Intersymbol-Interferenz (ISI) Kanal
als nicht-rekursiver Faltungsencoder mit der CoderateR = 1 betrachtet wird, so dass im
Empfänger im iterativen Wechsel die Entzerrung des ISI-Kanals und die Decodierung er-
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folgt. Verglichen mit einer nicht-iterativ durchgeführten Entzerrung lassen sich so Gewin-
ne von bis zu mehreren dB erzielen. Eine sehr guteÜbersicht von verschiedenen Turbo-
Entzerrern ist z.B. [TKS02] zu entnehmen.
Die Technik der Turbo-Entzerrung lässt sich insbesonderesehr effizient auf bereits beste-
hende und standardisierte Systeme anwenden, da senderseitig keine Veränderungen vor-
genommen werden müssen, sondern nur Modifikationen im Empfänger erforderlich sind.
Somit eignet sich die Turbo-Entzerrung grundsätzlich sehr gut für eine nachträgliche Ver-
besserung der Entzerrung in Empfängern des EDGE-Systems.
Ein sehr wichtiger Aspekt beim Entwurf von mobilen Kommunikationsgeräten stellt die
Verlustleistungsaufnahme dar. Eine erhöhte Verlustleistungsaufnahme geht einher mit einer
verkürzten Akkulaufzeit des mobilen Geräts, so dass entweder die Betriebszeit zwischen
den Ladezyklen verkürzt wird oder die Verwendung eines gr¨oßeren und damit schwereren
Akkus zum Ausgleich des erhöhten Leistungsbedarfs notwendig wird.
Somit richtet sich ein Augenmerk dieser Arbeit nicht nur aufdie Evaluierung und Wei-
terentwicklung von Algorithmen der Turbo-Entzerrung im EDGE-Mobilfunksystem hin-
sichtlich der Leistungsfähgikeit der Entzerrung, sondern ein wichtiger Nebenaspekt betrifft
auch die Komplexität dieser Algorithmen. Ein zwar von der Qualität der Entzerrung her
sehr leistungsfähiger Algorithmus, welcher allerdings aufgrund seiner hohen Komplexität
bei der Implementierung eine große Chipfläche mit vielen Transistoren benötigt, stellt kei-
ne praktikable Lösung für eine Realisierung in einem mobilen Kommunikationsgerät dar.

1.2 Struktur und Einordnung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit ist in zwei verschiedene Bereiche aufgeteilt: Zunächst wird im er-
sten Teil, d.h. den Kapiteln 2 - 5, systemunabhängig auf diedigitale Übertragung über
frequenzselektive Kanäle und die Turbo-Entzerrung hierfür eingegangen, während ab dem
Kapitel 6 speziell die Turbo-Entzerrung für das EDGE-Mobilfunksystem behandelt wird.
Dieser Aufsplittung der Arbeit liegt die Intention zugrunde, dass zunächst die Turbo-Ent-
zerrung völlig losgelöst von praktischen Systemen unterVerwendung eines einfach zu re-
produzierenden Simulationsszenarios untersucht wird. Das hierbei zugrunde gelegte Simu-
lationsszenario wurde in vielen Veröffentlichungen zur Turbo-Entzerrung verwendet, wie
z.B. in [TKS02], so dass sich die in dieser Arbeit gewonnenenErgebnisse direkt mit an-
deren aus der Literatur bekannten Entzerreralgorithmen vergleichen lassen. Anschließend
werden die dabei gewonnenen Erkenntnisse anhand des praktischen Beispiels des EDGE-
Mobilfunksystems auf ein reales System übertragen und dort systemnah verifiziert.
Zunächst werden in Kapitel 2 Grundlagen der digitalenÜbertragung über frequenzselekti-
ve Kanäle aufgezeigt, wobei das Sendermodell und das Tiefpasskanalmodell für die in den
Kapiteln 3 - 5 zugrunde gelegten zeitdiskreten Kanäle erl¨autert wird. Des Weiteren wird
auf die Shannon-Grenze eingegangen, zunächst für AWGN-Kanäle ohne Intersymbolinter-
ferenzen und dann für frequenzselektive AWGN-Kanäle.
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Zu Beginn des Kapitels 3 wird eine Einführung in dasTurbo-Prinzipgegeben, wobei auf
dieSoft-In-Soft-Out(SISO) Komponenten für die Detektion in iterativen Systemen und die
dabei zugrunde gelegte Darstellung der weichen Wahrscheinlichkeitsinformation über die
Bits in Form von Log-Likelihood-Werten eingegangen wird. Anschliessend wird der ma-
thematisch optimale SISO-Detektor für die Turbo-Codierung und die Turbo-Entzerrung,
der Maximum A-Posteriori(MAP) Algorithmus, erläutert. Dieser MAP-Algorithmus be-
trachtet den ISI-Kanal als Faltungsencoder mit der Coderate R= 1, womit der ISI-Kanal
als eine Markov-Kette mit definierten Zustandsübergangenmodelliert werden kann. Der
MAP-Algorithmus bildet unter Verwendung der empfangenen Symbole und A-Priori Infor-
mation die möglichen Zustandsübergänge nach und ermittelt das jeweils am wahrschein-
lichsten ausgesandte Sendesymbol. Somit kann der für die Entzerrung verwendete MAP-
Algorithmus als zustandsbasierter Entzerrer bezeichnet werden, ebenso wie die im weiteren
Verlaufe dieses Kapitels aufgezeigten komplexitätsreduzierten zustandsbasierten SISO Al-
gorithmen. Abschliessend wird dasExtrinsic Information Transfer(EXIT)-Chart als Werk-
zeug zur Visualisierung des Austausches der extrinsischenInformation zwischen SISO-
Komponenten eines Turbo-Empfängers eingeführt.
Das Kapitel 4 gibt einen umfassendenÜberblick über verschiedene filterbasierte SISO
Turbo-Entzerrer, bei denen die Filterkoeffizienten auf Grundlage einerMinimum Mean
Squared Error(MMSE) Kostenfunktion berechnet werden. Zunächst wird der optima-
le streng lineare filterbasierte SISO Entzerrer für nicht-korrelierte A-Priori Information
erläutert, welcher für jedes zu entzerrende Symbole die Filterkoeffizienten in Abhängig-
keit der vorliegenden A-Priori Information neu berechnet.Nachfolgend werden verschie-
dene komplexitätsreduzierte filterbasierte SISO Entzerrer aufgezeigt. Es zeigt sich, dass
der besagte optimale filterbasierte SISO Entzerrer zwar eine sehr gute Leistungsfähigkeit
bezüglich der Entzerrung bietet, allerdings geht diese sehr gut Leistungsfähigkeit mit ei-
nem sehr hohen Komplexitätsbedarf einher. Die komplexit¨atsreduzierten SISO Entzerrer
hingegen zeigen entweder sehr deutliche Einbussen bezüglich der Leistungsfähigkeit bei
den zu Grunde gelegten Simulationsszenarien, oder aber einen im Vergleich zu den sehr
implementierungsgünstigen aber leistungsschwachen SISO Entzerrern immer noch hohen
Implementierungsaufwand.
Im Kapitel 5 werden die zuvor erläuterten filterbasierten SISO Entzerrer im Hinblick auf
die in Kapitel 3 aufgezeigten zustandsbasierten Entzerrerinformationstheoretisch bezüglich
der zu verwendenden A-Priori Information miteinander verglichen. Es wird aufgezeigt,
dass bei der strikten Anwendung des Turbo-Prinzips, bei demzwischen den SISO Kom-
ponenten jeweils die extrinsische Information, d.h. die durch die jeweilige SISO Kompo-
nente neu hinzugewonnene Information, ausgetauscht wird,die zuvor erläuterten filterba-
sierten SISO Entzerrer nicht sämtliche zur Verfügung stehende Information zur Schätzung
der Intersymbolinterferenzen und somit zur Entzerrung verwenden. Auf Grundlage dieser
Ausführungen wird ein filterbasierter SISO Turbo-Entzerrer vorgeschlagen, der die vol-
le A-Posteriori Information des Kanaldecoders für die Entzerrung verwendet und mittels
eines Rückkoppelzweigs aus dem jeweiligen Entzerrvorgung frisch gewonnene weiche In-
formation für die Schätzung der Intersymbol-Interferenzen zurückkoppelt. Dieser filterba-
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sierte SISO Entzerrer mit Rückkoppelzweig zeigt trotz seiner geringen Komplexität bei den
verschiedenen Simulationsszenarien bei der Verwendung als iterativer SISO Entzerrer bei
der Turbo-Entzerrung eine sehr gute Leistungsfähigkeit.
Anschließend wird in Kapitel 6 das EDGE-Mobilfunksystem, der Fading-Mobilfunkkanal
und der paketvermittelte Datendienst EGPRS erläutert. Zunächst werden verschiedene kom-
plexitätsreduzierte zustandsbasierte SISO Entzerrer f¨ur den Einsatz als Turbo-Entzerrer für
EDGE aufgezeigt, und nachfolgend werden die zuvor vorgestellten verschiedenen filter-
basierten SISO Entzerrer als Turbo-Entzerrer im EDGE-System eingebunden und die ver-
schiedenen SISO Entzerrer werden ausführlich bezüglichihrer Leistungsfähigkeit unter-
sucht.
Im weiteren Verlaufe des Kapitels 6 wird auf die Kanalschätzung im EDGE-System einge-
gangen und es wird zunächst die klassische, nicht-iterativeMaximum Likelihood(ML) Ka-
nalschätzung auf Basis der im EDGE-System bekannten Trainingssymbole dargelegt. An-
schliessend werden verschiedene Kanalschätzalgorithmen für die iterative Kanalschätzung
vorgestellt, so dass im EDGE-Empfänger die Kanalschätzung, die Entzerrung und die Ka-
naldecodierung in einem iterativen Prozess nacheinander ausgeführt werden. Abschlies-
send wird in Kapitel 6 ein Ausblick für eine verknüpfte Kanalschätzung und filterbasier-
te SISO Entzerrung gegeben, bei der die Filterkoeffizientendes SISO Entzerrers unter
Berücksichtigung der Qualität der geschätzten Kanalimpulsantwort berechnet werden.
Verschiedene Methoden für eine verlustleistungsarme Implementierung des iterativen
EDGE-Empfängers werden schließlich in Kapitel 7 aufgezeigt, wobei insbesondere die
algorithmische Ebene betrachtet wird. Primär werden verschiedene komplexitätsreduzierte
Algorithmen für ausgewählte Komponenten des iterativenEDGE-Empfängers behandelt.
Abschliessend wird ein solch komplextitätsreduzierter und bezüglich der Implementierung
optimierter iterativer EDGE-Empfänger hinsichtlich seiner Leistungsfähigkeit beim paket-
vermittelten Datendienst EGPRS anhand von Simulationen verifiziert.
Schließlich wird diese Arbeit in Kapitel 8 durch eine Diskussion und einen Ausblick abge-
schlossen.



Kapitel 2

Grundlagen digitaler Kommunikation
über frequenzselektive Kan̈ale

Digitale Signalübertragungen über bandbegrenzte Kanäle werden neben Interferenzen von
anderen Teilnehmern typischerweise durch zwei Faktoren beeinträchtigt, zum Ersten durch
additives Rauschen und zum Zweiten durch Intersymbolinterferenzen (ISI), welche von
frequenzselektiven Kanälen verursacht werden. Bei Funkkanälen wird dieÜbertragung
durch einen dritten Faktor, dem Fading, beeinträchtigt, welches durch Bewegungen des
Senders und/oder Empfängers und durch bewegte Objekte in der Übertragungsstrecke ver-
ursacht wird.
In dieser Arbeit werden zunächst in den Kapiteln 3 - 5 zeitinvariante Kanäle bei den Simu-
lationszenarien zur Verifikation der Turbo-Entzerrung verwendet, während ab dem Kapitel
6 zeitvariante Mobilfunkkanäle speziell für das EDGE-Mobilfunksystem betrachtet wer-
den. Diese Aufsplittung der Arbeit liegt die folgende Intention zugrunde:
Zunächst soll die Turbo-Entzerrung systemunabhängig und unter Verwendung eines ein-
fach reproduzierbaren Simulationsszenarios untersucht werden, bei dem die Anzahl der
einstellbaren Parameter möglichst gering gehalten ist. Anschließend werden die dabei ge-
wonnenen Erkenntnisse anhand des praktischen Beispiels des EDGE-Mobilfunksystems
auf ein reales System übertragen und dort systemnah verifiziert.
Dieses Kapitel beschreibt zunächst das zugrunde gelegte Sendermodell und die bei den Si-
mulationsszenarien verwendeten zeitdiskreten zeitinvarianten Kanalmodelle, während auf
die Modellierung der zeitvarianten Mobilfunkkanäle in Kapitel 6 gesondert eingegangen
wird. Im weiteren Verlaufe dieses Kapitels wird auf die Kanalkapazität nach Shannon
eingegangen und es wird eine Berechnungsmethode zur Berechnung der Kanalkapazität
von frequenzselektiven Kanälen erläutert. Mithilfe dieser Berechnungsmethode werden
anschließend die Kanalkapazitäten der zuvor vorgestellten zeitdiskreten Kanalmodelle er-
mittelt, aus denen sich in Abhängigkeit von einer vorgegebenen Informationsbitrate die
jeweilige Übertragungsgrenze ableiten lässt, d.h. ein minimales SNR bei dem noch eine
fehlerfreieÜbertragung theoretisch möglich ist.

11
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KANÄLE

2.1 Sendermodell und Nomenklatur

Störungen durch additives Rauschen treten in allen praktischenÜbertragungssystem auf
und werden üblicherweise durch die Verwendung von geeigneten Kanalcodierungstech-
niken abgeschwächt, wobei im Sender eine Kanalcodierung vorgenommen wird und im
Empfänger durch das additive Rauschen verursachte Fehlervon dem entsprechenden Ka-
naldecoder korrigiert werden können. Die Abbildung 2.1 zeigt das in dieser Arbeit zu Grun-
de gelegte Sendermodell, welches eine Kanalcodierung umfasst. Wie im folgenden Kapitel
3 erläutert wird, ist die Kanalcodierung eine wichtige Voraussetzung für die in dieser Ar-
beit untersuchte Turbo-Entzerrung.
Eine ideale Informationsquelle generiert eine Sequenz vonKb unabhängigen und gleichver-
teilten zufälligen Informationsbits{bk}. Diese Informationsbits werden von dem Encoder
mit einer CoderateR = Kb/Kc codiert, z.B. durch einen Faltungscode oder einen Block-
code, so dass vom Encoder eine Sequenz vonKc Codebits{c′n,i} ausgegeben wird. Die
Bedeutung und die Wahl des Indexesn, i der Codebitsc′n,i wird später in Bezug auf den
Symbolmapper erläutert. Die Sequenz der Codebits{c′n,i} wird durch den Interleaver zu
einer gleich langen Sequenz Codebits{cn,i} verwürfelt:

{cn,i}= Π
({

c′n,i

})
. (2.1)

Durch diese Verwürfelung können, je nach Sequenzlänge und PermutationsvorschriftΠ des
Interleavers, quasi statistisch unabhängige Codebits{cn,i} erzeugt werden. Auf die genaue
Bedeutung des Interleavers wird in Abschnitt 3.2 genauer eingegangen.
Die Sequenz der verwürfelten Codebits{c′n,i} wird anschliessend von dem Symbolmapper
in Abhängigkeit einer Abbildungsvorschrift auf eine Sequenz von Sendesymbolen{dn}
abgebildet. Diese Abbildungsvorschrift ist einer bestimmten Modulationsart zugeordnet
wie z.B. BPSK, QAM oder PSK. Entsprechend der jeweiligen Modulationsart umfasst die
Abbildungsvorschrift ein Symbolalphabetϒ mit A Sendesymbolen:

ϒ = {α1, . . . , αA} . (2.2)

Jedes Symbolα j mit j ∈ {1, . . . , A} ist einem Bitmustermj =̂[mj ,1 . . . mj ,B] bestehend
ausB = ld(A) Bits zugeordnet. Somit kann der Symbolmapper einen ausB Bits bestehen-
den Codevektorcn = [cn,1 . . . cn,B] auf ein Sendesymboldn abbilden. In Bezug auf den
zuvor eingeführten Indexn, i der Codebitsc′n,i gilt somit i ∈ {1, . . . , B} in Abhängig-
keit von der Abbildungsvorschrift. Diese Wahl der Notationerweist sich in dieser Arbeit

ΠEncoder
Informations-

quelle

kb inc ,inc ,′ nd
Symbol-
mapper

Abbildung 2.1: Senderseitige Codierung und Symbolmapping
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als vorteilhaft, da bei den verschiedenen Entzerrern häufig Berechnungen auf Basis der
Codebits und den Sendesymbolen durchzuführen sind und somit eine leicht verständli-
che Zuordnung vonB Codebitscn = [cn,1 . . . cn,B] aus der Menge der Codebits{cn,i} zu
dem entsprechenden Sendesymboldn erzielt werden kann. Je nach verwendeter Modulati-
on können die Sendesymbole reell oder komplex sein.
Im Anhang ist in A.1.1 die Abbildungsvorschrift für die in den Kapiteln 3 - 5 verwende-
te BPSK Modulation und in A.1.2 die beim EDGE-Mobilfunksystem verwendete Abbil-
dungsvorschrift bei der 8-PSK Modulation dargestellt.
Bezüglich der Abbildungsvorschrift wird angenommen, dass die Sendesymbole mittelwert-
frei sind, d.h.

A

∑
j=1

α j = 0, (2.3)

und dass die mittlere EnergieEs pro Sendesymboldn als der Erwartungswert

Es = E{dnd∗n} (2.4)

definiert ist.
Die Abbildung 2.1 stellt nur eine schematische Darstellungder zeitdiskreten Signalverar-
beitung im Sender bis zum Signalmapper dar. Die zeitdiskreten Sendesymbole{dn}werden
dann einem Signalmodulator mit einer Rate von 1/Ts Symbolen pro Sekunden zugeführt
(nicht in Abbildung 2.1 dargestellt), wobeiTs die Symboldauer kennzeichnet. Anschlie-
ßend wird das modulierte Sendesignal über einen Kanal übertragen.
Das in Abbildung 2.1 dargestellte Sendermodell stellt eineVariante der codierten Modulati-
on dar, und zwar die sogenannteBit Interleaved Coded Modulation(BICM), da die codier-
ten Bitsc′n,i durch den Interleaver verwürfelt werden, bevor sie durch den Symbolmapper
entsprechend der Modulation auf die Sendesymbole abgebildet werden. Die BICM eignet
sich gut für Fadingkanäle und wird dementsprechend, in leicht abgewandelter Form, auch
im später betrachteten EDGE-System verwendet. Insofern wird die BICM für das in den
Kapitel in den Kapiteln 3 - 5 und in diesem Abschnitt vorgestellte Sendermodell zugrunde
gelegt, damit sich die Ergebnisse vom Grundsatz her auch dasEDGE-Mobilfunksystem
übertragen lassen.
Eine weitere, hier nicht betrachtete codierte Modulation,stellt dieTrelliscodierte Modu-
lation (TCM) [Ung82] dar, welche ursprünglich für AWGN-Kanäleentwickelt wurde, die
allerdings für Fading-Kanäle nur bedingt geeignet ist.

2.2 Zeitdiskretes Kanalmodell

In Rahmen dieser Arbeit werden nur bandbegrenzte Kanäle betrachtet. Abbildung 2.1 stellt
im oberen Teil ein analoges Kanalmodell dar, welches neben dem physikalischen Kanal
mit der ImpulsantworthC(t) auch die überlicherweise analog implementierten Sendefilter



14
2 GRUNDLAGEN DIGITALER KOMMUNIKATION ÜBER FREQUENZSELEKTIVE
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hTX(t) und EmpfangsfilterhRX(t) umfasst. Die Sende- und Empfangsfilter können jedoch
auch digital implementiert sein, was allerdings für das hier verwendete Kanalmodell nicht
relevant ist. Des Weiteren wird mitw(t) ein additiver weißer gaußscher Rauschprozess dar-
gestellt.
Das im unteren Teil der Abbildung 2.1 dargestellte zeitdiskrete äquivalente Basisbandka-
nalmodell wird durch Abtastung des analogen Kanalmodells mit dem Symboltakt 1/Ts

gewonnen und umfasst somit neben dem physikalischen Kanal auch die Sende- und Emp-
fangsfilter, wobei eine perfekte Synchronisation von Abtastphase und Abtastzeitpunkt an-
genommen wird.
Die zeitdiskrete Impulsantwort des äquivalenten Basisbandkanalmodells wird durch eine
endliche Anzahl vonL Kanalkoeffizienten in einem Kanalkoeffizientenvektor

h = [h0 h1 . . . rL−1]
T (2.5)

zusammengefasst. Hierbei wird angenommen, dass die Kanalimpulsantwort mehr als einen
Kanalkoeffizienten, d.h.L > 1 aufweist, und somit Intersymbol-Interferenzen, z.B. bedingt
durch Laufzeitunterschieden bei Mobilfunkkanälen, verursacht werden. Der Kanal wird
dann frequenzselektiv und kann durch ein zeitdiskretes Modell mit L−1 Verzögerungsele-
menten, wie in Abbildung 2.3 dargestellt, realisiert werden.
Somit lässt sich ein Empfangssymoblrn in Abhängigkeit der zeitdiskreten Kanalimpulsant-
wort h, den Sendesymbolen{dn} und dem Rauschenwn wie folgt berechnen:

rn =
L−1

∑
i=0

hidn−i +wn. (2.6)

Des Weiteren sei angenommen, dass das Empfangsfilter mit deranalogen Impulsantwort
hRX(t) derart gewählt ist, dass das Rauschenwn zu den Abtastzeitpunkten weiß bleibt.

nd nr

)(tw

( )Ch t)(thTX )(thRX T/1

Sendefilter Kanal Rauschen
Empfangs-

filter
Abtastung

h

0 1 1h [ ]T
Lh h h −= �nd

nw

nr

mit

Abbildung 2.2: Zeitdiskretes Kanalmodell im Basisband
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1−Lh2−Lh1h

Abbildung 2.3: Frequenzselektives zeitdiskretes Kanalmodell

Dies ist z.B. dann der Fall, wenn diëUbertragungsfunktionHRX( f ) des Empfangsfilters
eine Wurzel-Nyquist-Charakteristik hat. Eine konstante Rauschleistungsdichte ergibt sich
für das abgetastete Rauschenwn bei einer RauschleistungsdichteN′0 des komplexen weißen
gaußschen Rauschensn(t), wenn die Bedingung

N′0
∞

∑
n−∞

∣∣∣∣HRX

(
f − n

Ts

)∣∣∣∣
2

= const (2.7)

gilt, d.h. wenn die 1. Nyquist-Bedingung fürHRX erfüllt ist.
Somit wird die additive Rauschstörungwn des zeitdiskreten Modells als weiß und gaußver-
teilt mit der Varianz

σ2 =
N0

2
(2.8)

pro reelle Dimension angenommen, wobeiN0 die Rauschleistungsdichte im äquivalenten
Basisbandmodell darstellt. Ferner sei angenommen, dass die additive Rauschstörungwn

mittelwertfrei sei:
E{wn}= 0. (2.9)

Für die komplexen Rauschwertewn gilt daher

E{wnw∗l }= N0δn,l (2.10)

mit

δn,l =

{
1 für n = l

0 für n 6= l .
(2.11)

Bei rein reellen Kanalmodellen, d.h. bei reellen Kanalkoeffizientenhi mit i ∈ {0, . . . ,L−1}
und bei reellen Sendesymbolen{dn}, wird der Imaginärteil der Rauschwertewn irrelevant
und somit berechnet sich die Energie aus (2.9) für diesen rein reellen Fall zu

E{wnwl}=
N0

2
δn,l . (2.12)



16
2 GRUNDLAGEN DIGITALER KOMMUNIKATION ÜBER FREQUENZSELEKTIVE
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Somit ergibt sich die Gesamtvarianzvarianzσ2
w des weissen, gaußschen Rauschens in Ab-

hängigkeit des Kanalmodells zu

σ2
w = E{wnw∗n}=

{
N0
2 für reelle Kanalmodelle

N0 für komplexe Kanalmodelle.
(2.13)

2.3 Zeitdiskrete Testkan̈ale

Wie schon zuvor beschrieben, werden zunächst in den Kapiteln 3 - 5 nur zeitinvariante
Kanäle verwendet, während später auf die zeitvariantenKanäle für das EDGE-Mobilfunk-
system eingegangen wird. In diesem Abschnitt werden die zeitdiskreten Kanalmodelle der
in dieser Arbeit untersuchten zeitinvarianten Kanäle erläutert.
Zeitinvariante Kanäle sind zwar für den Mobilfunk aus praktischer Sicht zunächst nur
von geringer Bedeutung, da in Mobilfunksystemen durch Bewegungen des Senders oder
des Empfängers und durch bewegte Objekte in derÜbertragungsstrecke üblicherweise Fa-
ding verursacht wird. Allerdings eignen sich zeitinvariante Kanalmodelle hervorragend für
grundsätzliche Untersuchungen bezüglich der Leistungsfähigkeit von Entzerrern, da die
Anzahl der Parameter gering gehalten werden kann und sich die jeweiligen zu Grunde ge-
legten zeitdiskreten Kanäle perfekt rekonstruieren lassen.
Proakis gibt in [Pro95] einen Kanal mit 5 Kanalkoeffizientenan, welcher sehr starke Inter-
symbol-Interferenzen verursacht:

h = [0.227 0.46 0.688 0.46 0.227]T . (2.14)

Dieser im Folgenden als Proakis C Kanal bezeichnete Kanal weist aufgrund spektraler
Nullstellen in der Z-Ebene sehr starke frequenzabhängigeEinbrüche im Betragsgang der
Übertragungsfunktion auf, wie in Abbildung 2.4 dargestellt. Somit stellt der Proakis C Ka-
nal besonders hohe Anforderungen an die Entzerrung im Empf¨anger.
Dieser Proakis C Kanal wurde in der Literatur von verschiedenen Autoren für Simulations-
szenarien zur Untersuchung der Leistungsfähigkeit von verschiedenen Turbo-Entzerrern
verwendet, wie z.B. von Tüchler in [TKS02]. Somit lassen sich die in dieser Arbeit in den
Kapiteln 3 - 5 ermittelten Simulationsergebnisse sehr gut mit anderen aus der Literatur be-
kannten Ergebnissen vergleichen, welche ebenfalls den Proakis C Kanal verwenden.
Da der Proakis C Kanal sehr starke Intersymbol-Interferenzen verursacht, und somit mehr
als ein Worst-Case Kanal als ein praxisrelevanter Kanal betrachtet werden kann, wird noch
der aus [DJ+95] bekannte folgende minimalphasige Kanal alszweites zeitdiskretes Ka-
nalmodell verwendet:

h =
[√

0.45
√

0.25
√

0.15
√

0.1
√

0.05
]T

. (2.15)

Der Betragsgang der̈Ubertragungsfunktion des minimalphasigen Kanals ist in Abbildung
2.5 dargestellt. Die Frequenzselektivität ist beim minimalphasigen Kanal deutlich schwä-
cher als beim Proakis C Kanal ausgeprägt, folglich stellt der minimalphasige Kanal auch
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tragungsfunktion des Proakis C Ka-
nals

0.2 0.4 0.6 0.8 1
−10

−5

0

5

|H
(f

)|
 in

 d
B

fTs

Abbildung 2.5: Betrag der̈Ubertra-
gungsfunktion des minimalphasigen
Kanals

geringere Anforderungen an die Entzerrung.
Die Energie der Kanalimpulsantwort ist bei beiden zeitdiskreten Kanälen gleich eins, d.h.
der Kanal verstärkt und dämpft das Sendesignal nicht:

L−1

∑
i=0
|hi |2 = 1. (2.16)

2.4 Kanalkapazität

Ein Grundpfeiler der modernen Nachrichtenübertragung wurde 1948 von Claude E. Shan-
non mit der Einführung der Kanalkapazität gelegt [Sha48], [Sha49]. Die Kanalkapazität
nach Shannon definiert eine theoretische Grenze für dieÜbertragungsrate, bis zu der eine
fehlerfreieÜbertragung über einen Kanal möglich ist. Formal betrachtet ist die Kanalkapa-
zität als maximale Transinformation zwischen Sender und Empfänger definiert.
Im Folgenden wird zunächst auf die Ermittlung der Kanalkapazität für zeitdiskrete Kanäle
ohne Intersymbolinterferenzen, d.h. fürL = 1, eingegangen, und nachfolgend wird eine
Berechnungsmöglichkeit der Kanalkapazität für frequenzselektive Kanäle unter Verwen-
dung einer DFT erläutert. Hiermit werden dann die Kanalkapaziäten für die in Abschnitt
2.3 vorgestellten zeitdiskreten ISI-Kanalmodelle berechnet.

2.4.1 Kanalkapaziẗat von AWGN Kanälen

Wird ein analoger auf die BandbreiteW bandbegrenzter reeller Kanal betrachtet, über den
reelle, mittelwertfreie und normalverteilte Daten mit derLeistungPs übertragen werden,
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und wird eine additive weiße gaußsche und mittelwertfreierRauschstörung mit der zweisei-
tigen RauschleistungsdichteN0/2 zu Grunde gelegt, so berechnet sich die Kanalkapazität
zu [CT91]

C∗r = W · ld
(

1+
Ps

N0W

)
mit [Cr ] =

bit
s

. (2.17)

Aus der Berechnungsvorschrift für analoge Kanäle lässtsich per Abtastung im Symboltakt
1/Ts, d.h. mit Nyquist-Rate [Nyq28], der entsprechende zeitdiskrete AWGN Kanal ermit-
teln, wobei gemäß der Nyquist-Rate folgender Zusammenhang zwischen der BandbreiteW
und dem SymboldauerTs besteht:

Ts =
1

2W
. (2.18)

Die mittlere EnergieEs eines Sendesymbolsdn berechnet sich damit in Abhängigkeit der
SendeleistungPs und der SymboldauerTs zu

Es = Ps ·Ts. (2.19)

Gemäß (2.18) können pro Sekunde 2W Sendesymbole über den Kanal übertragen werden,
und somit ergibt sich die Kanalkapazität des reellen, zeitdiskreten AWGN Kanals zu

C∗r ·Ts︸ ︷︷ ︸
Cr

=
1
2

ld

(
1+

2Es

N0

)
mit [Cr ] =

bit
Symbol

. (2.20)

Der Übergang zur Berechnung der Kanalkapazität bei komplexenzeitdiskreten AWGN-
Kanälen kann sehr einfach vorgenommen werden, in dem der komplexe AWGN-Kanal als
zwei orthogonale reelle AWGN Kanäle der gleichen BandbreiteW mit jeweils der Rausch-
leistungsdichteN0/2 betrachtet wird, und die mittlere Energie jedes komplexenSendesym-
bols gleichermaßen auf die beiden reellen Dimensionen aufgeteilt wird:

Ck = ld

(
1+

Es

N0

)
mit [Ck] =

bit
Symbol

. (2.21)

Abbildung 2.6 zeigt die Kanalkapazitäten für den reellenund komplexen AWGN Kanal
nach Shannon in Abhängigkeit vom SNR.
Aus (2.20) und (2.21) lässt sich die maximale InformationsdatenrateR′ der gesendeten
Informationsbits berechnen, bei der bei einem vorgegebenem SNR eine fehlerfreie Da-
tenübertragung nach Shannon möglich ist. Dies soll nun amBeispiel der Kanalkapazität
des reellen AWGN Kanals erläutert werden, wobei sich die Ergebnisse analog auf den
komplexen AWGN Kanal übertragen lassen.
Die mittlere Energie eines Informationsbits berechnet sich in Abhängigkeit der mittleren
EnergieEs des Sendesymbols, der Anzahl Bits pro SendesymbolB und der CoderateRwie
folgt:

Eb =
Es

R·B. (2.22)
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Somit ergibt sich die Informationsbitrate zuR′ = R·B Informationsbits pro Sendesymbol,
und für die mittlere Energie eines Informationsbits gilt:

Eb =
Es

R′
. (2.23)

Die InformationsbitrateR′ kann, im Gegensatz zur CoderateR, bei mehreren Bits pro Sen-
desymbol aufweisenden Modulationsarten auch größer einswerden. Somit kann die Ka-
nalkapzität des reellen AWGN-Kanals mit (2.23) und (2.20)wie folgt angegeben werden:

Cr =
1
2

ld

(
1+

2Eb ·R′
N0

)
. (2.24)

Hiermit kann für eine vorgegebene InformationsbitrateR′ das minimal benötigteEb/N0

folgendermaßen bestimmt werden:

R′ ≤ Cr =
1
2

ld

(
1+

2Eb ·R′
N0

)
, (2.25)

Eb

N0
≥ 22R′−1

2 ·R′ .
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Abbildung 2.6: Kanalkapazitäten nach Shannon für den reellen und komplexen AWGN-
Kanal
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Somit können, eine optimale Codierung vorausgesetzt, Daten trotz eines gestörten Kanals
fehlerfrei übertragen werden, solange die InformationsbitrateR′ unterhalb der Grenze der
KanalkapazitätC nach Shannon liegt.
Des Weiteren lässt sich aus (2.25) das minimaleEb/N0 bestimmen, bei dem eine fehler-
freie Datenübertragung möglich ist. Dieses minimaleEb/N0 bestimmt sich aus (2.25) bei
einer infinitisemal kleinen InformationsbitrateR′→ 0 und lässt sich unter Zuhilfnahme der
Approximationex≈ 1−x für kleine x wie folgt angeben:

22R′−1
2 ·R′ =

(
eln2
)2R′−1

2 ·R′ ≈ (1−2R′ · ln2)−1
2 ·R′ = ln2. (2.26)

Im Umkehrschluß lässt sich somit festhalten, dass unterhalb von 10· lg Eb
N0
≈ −1.6 dB kei-

ne fehlerfreie Datenübertragung in einem reellen AWGN-Kanal möglich ist. Genau diese
Untergrenze von 10· lg Eb

N0
≈−1.6 dB ergibt sich auch für den komplexen AWGN-Kanal.

2.4.2 Kanalkapaziẗat von frequenzselektiven AWGN Kan̈alen

Da sich diese Arbeit mit der Entzerrung von Intersymbolinterferenzen beschäftigt, welche
von frequensselektiven Kanälen verursacht werden, ist esferner interessant, die Kanalkapa-
zität für frequenzselektive Kanäle zu bestimmen. Daherwird in diesem Abschnitt zunächst
allgemein die Berechnung der Kanalkapazität von frequenzselektiven AWGN-Kanälen für
das exemplarische Beispiel eines reellen AWGN-Kanals erl¨autert, wobei sich die Ergebnis-
se direkt auf den komplexen AWGN-Kanal übertragen lassen.Anschließend wird eine ver-
einfachte Berechnungsvorschrift der Kanalkapazität frequenzselektiver Kanäle basierend
auf der Diskreten Fourier Transformation (DFT) angegeben,welche in [HM88] veröffent-
licht wurde. Auf eine genauere Herleitung dieser vereinfachten Berechnungsvorschrift wird
hier ausÜbersichtsgründen verzichtet, hier sei auf [HM88] verwiesen.
Ein frequenzselektiver AWGN-Kanal kann als aus unendlich vielen im Frequenzbereich
benachbarten nicht-frequenzselektiven AWGN Kanälen angenommen werden, wobei jeder
der Subkanäle eine infinitesimal kleine Bandbreite∆ f hat, wie in Abbildung 2.7 dargestellt.
Somit kann die Rauschleistung im i-ten Subkanal bei der Frequenz fi wie folgt beschrieben
werden:

Ni =
N0

|H( fi)|2
∆ f . (2.27)

Ist dieÜbertragungsfunktion des frequensselektiven AWGN-Kanals senderseitig bekannt,
so wird die Kanalkapazität durch das sog.Waterfillingoptimiert, in dem die gesamte mitt-
lere EnergieEs pro Kanalbenutzung derart auf die einzelnen Subkanäle aufgeteilt wird,
dass die Transinformation maximal wird [CT91]. Vereinfacht zusammengefasst wird der
Hauptteil der Energie auf Subkanäle mit geringer Dämpfung verteilt, während über Sub-
kanäle mit hoher Dämpfung kaum oder überhaupt keine Energie übertragen wird.
In dieser Arbeit wird jedoch angenommen, dass dem Sender dieÜbertragungsfunktion des
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Kanals nicht bekannt ist. Für diesen Fall wird die mittlereEnergieEs gleichmäßig im ge-
samten Frequenzbereich− 1

2Ts
≤ f ≤ 1

2Ts
auf die einzelnen Subkanäle verteilt, und die Ka-

nalkapazität berechnet sich aus der Summation über die infinitisemal kleinen Subkanäle,
welche in folgendes Integral überführt werden kann:

Cr =
∫ 1

2Ts

− 1
2Ts

1
2

ld

(
1+

2Es|H( fi)|2
N0

)
d f (2.28)

Zur Vereinfachung der Berechnung der Kanalkapazität (2.28) wird in [HM88] eine Berech-
nungsvorschrift auf Grundlage der DFT vorgestellt, womit die numerische Integration in
(2.28) umgangen werden kann.
Hierbei wird angenommen, dass ein Block mitNc Sendesymbolen über den Kanal übertra-
gen wird, und dass die letztenL−1 Sendesymbole die in Abbildung 2.3 gezeigten Speiche-
relemente des Kanals initialisieren und somit zweifach über den Kanal gesendet werden,
ähnlich einem zyklischen Präfix bei OFDM-Sendesignalen.In [HM88] wird zunächst ein
umNc−L Nullen erweitertes zirkuläres zeitdiskretes Kanalmodell

h̃ = [h̃0 h̃1 . . . h̃Nc−1]
T = [h0 h1 . . . hL−1 0 0 . . . 0]T (2.29)

definiert, so dass sich ein Empfangssymbol ˜rn des gesendeten Blockes mit

r̃n =
Nc−1

∑
i=0

h̃id((n−i))|Nc +wn, mit 0≤ n < Nc, (2.30)

f∆

( )H f

f1

2 ST

Abbildung 2.7: Frequenzselektiver AWGN Kanal: Betrag derÜbertragungsfunktion
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berechnen lässt, wobei((·))|Nc ModuloNc bedeutet und für die BlocklängeNc > L−1 gilt.
Unter Verwendung der zirkulären Kanalfaltungsmatrix

Hc =





h0 h1 . . . hL−1 0 . . . 0

0 h0 h1 . . . hL−1 0 . . . 0
... ... .. .

hL−1 0 . . . 0 h0 . . . hL−1
. . . . . . . . . . . .

h1 . . . hL−1 0 . . . 0 h0





, (2.31)

kann der gesamte Empfangsvektorr̃ des über das zirkulare Kanalmodell übertragenen
Blockes vonNc Sendesymbolen wie folgt beschrieben werden:





r̃N−1
...

r̃0
...

r̃N−1
...

r̃0





︸ ︷︷ ︸
r̃

= Hc





dN−1
...

d0
...

dN−1
...

d0





︸ ︷︷ ︸
d

+





wN−1
...

w0
...

wN−1
...

w0





︸ ︷︷ ︸
w

. (2.32)

Mit Hilfe der DFT können die einzelnen Frequenzkomponenten H̃i des zeitdiskreten zir-
kulären Kanalimpulsantwort̃h bestimmt werden:

H̃i =
Nc−1

∑
m=0

h̃me− j 2πim
Nc , mit 0≤ i < Nc. (2.33)

Somit berechnet sich die Kanalkapazität eines reellen frequenzselektiven AWGN-Kanals
zu

Cr =
1

2 ·Nc

Nc−1

∑
i=0

ld

(
1+

2Es

N0
· |H̃i|2

)
. (2.34)

In [HM88] wurde gezeigt, dass diese Kanalkapazität des zirkulären Kanalmodells für eine
unendliche große BlocklängeNc→ ∞ gleich der des nicht-zirkulären Kanalmodells ohne
zyklischen Präfix ist. Dies ist auch anschaulich ersichtlich, da für sehr große Blocklängen
vonNc der zyklische Präfix vernachlässigt werden kann.
Die Abbildungen 2.8 und 2.9 zeigen die Kanalkapaztitäten der zuvor in Abschnitt 2.3 ein-
geführten frequenzselektiven Kanäle, d.h. dem Proakis CKanal (2.14) und dem minimal-
phasigen Kanal (2.15), zum einen für ein rein reellesÜbertragungssystem in Abbildung 2.8
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Abbildung 2.8: Kanalkapazitäten für reelleÜbertragungssysteme mit reellen frequenselek-
tiven Kanalmodelle
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ven Kanalmodellen
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und zum anderen für ein komplexesÜbertragungssystem, d.h. ein System mit komplexen
Sendesymbolen, in Abbildung 2.9. Für die Berechnung der Kanalkapazitäten wurde eine
Blocklänge vonNc = 1024 gewählt. Des Weiteren ist in beiden Abbildungen zum Vergleich
die Kanalkapazität des nicht-frequenzselektiven AWGN Kanals eingezeichnet.
Es ist deutlich zu erkennen, dass die Kanalkapazität der beiden frequenzselektiven Kanäle
unterhalb derjenigen des nicht-frequenzselektiven AWGN Kanals liegt. Insbesondere der
starke Intersymbolinterferenzen verursachende Proakis CKanal weist eine starke Degra-
dation bezüglich der Kanalkapazität auf.
Interessant ist ein direkter Vergleich bezüglich der Shannongrenze des nicht-frequenzselek-
tiven AWGN-Kanal gegenüber der̈Ubertragungsgrenze der frequenzselektiven Kanäle bei
einer vorgegebenen InformationsbitrateR′. Hierbei sei für diese Arbeit definiert, dass sich
der BegriffShannongrenzeauf dieÜbertragungsgrenze für nicht-frequenzselektive Kanäle
bezieht, wie in [Sha48] publiziert, während der BegriffÜbertragungsgrenzeinsbesondere
auch auf frequensselektive Kanäle bezogen ist.
Abbildung 2.10 zeigt einen vergrößerten Ausschnitt der Abbildung 2.8 für die Kanalkapa-
zität der reellen Kanäle, welche grafisch anzeigt, bei welchem minimalenEs/N0 jeweils
eine Kanalkapazität vonCr = 0.5 bit/Symbol erreicht werden kann. Somit visualisiert
die Abbildung 2.10, welches minimaleEs/N0 für eine Informationsbitrate vonR′ = 0.5
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Abbildung 2.10: Kanalkapazitäten für reelle frequenselektive Kanalmodelle
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bit/Symbol für eine fehlerfreiëUbertragung notwendig ist.
Umgerechnet auf das Verhältnis von Informationsbitenergie zu Rauschenergie in
10· lg(Eb/E0) ergibt sich bezüglich der InformationsbitrateR′ = 0.5 bit/symbol für den
reellen nicht-frequenzselektiven AWGN-Kanal die Shannongrenze von 0 dB, während die
Übertragungsgrenze beim minimalphasigen reellen Kanal ca. 1.9 dB beträgt und beim
Proakis C Kanal sogar auf ca. 2.8 dB verschoben wird.
Hieraus ergibt sich die Motivation, auch bei frequenzselektiven Kanälen, welche stark re-
duzierte Kanalkapazitäten aufweisen, durch leistungsf¨ahige Algorithmen im Empfänger
möglichst nahe an die ohnehin schon gegenüber dem nicht-frequenzselektiven AWGN-
Kanal in höhere SNR-Bereiche verschobeneÜbertragungsgrenze zu gelangen.



Kapitel 3

Zustandsbasierte Turbo-Entzerrung

In diesem Kapitel wird zunächst eine kurze Einführung in das generelle Turbo-Prinzip ge-
geben, dessen Ursprung in der iterativen Decodierung von parallel verketteten Codes liegt.
Im Folgenden wird dieses Turbo-Prinzip auf die Turbo-Entzerrung übertragen, die als De-
tektion eines seriell verketteten Codes betrachtet werdenkann.
Zentrale Elemente eines jeden Turbo-Empfänger sind die sog. Soft-In-Soft-Out (SISO)
Komponenten, die weiche Zuverlässigkeitsinformationenberechnen und untereinander aus-
tauschen. Auf diese SISO-Komponenten und deren Einbettungin Turbo-Empfängern wird
in Abschnitt 3.1 eingegangen. Darüberhinaus wird in Abschnitt 3.2 die Bedeutung und das
Design der Interleaver im Turbo-System erläutert.
In Abschnitt 3.3.1 wird die Berechnungsvorschrift für denBCJR-MAP Algorithmus
[BC+74] hergeleitet, welcher der mathematisch optimale Symboldetektor und damit auch
der optimale SISO-Entzerrer ist. Anschließend wird in Abschnitt 3.3.2 mit dem MAX-
LOG-MAP [KB90], [RVH95] Algorithmus eine komplexitätsreduzierte Variante des BCJR-
MAP Entzerrers vorgestellt, die einen guten Kompromiß aus Leistungsfähigkeit und Im-
plementierbarkeit darstellt. EinëUbersicht über weitere komplexitätsreduzierte zustands-
basierte Entzerrer wird in Abschnitt 3.3.3 gegeben.
In Abschnitt 3.3.4 wird eine asymptotische Grenze für die maximale Leistungsfähigkeit
vom BCJR-MAP und MAX-LOG-MAP SISO Entzerrer hergeleitet, die zeigt, daß bei idea-
ler A-Priori Information die Matched-Filter Grenze erreicht wird. Simulationergebnisse der
zustandsbasierten SISO Entzerrer bei der Verwendung im Turbo-Empfänger werden in Ab-
schnitt 3.3.5 präsentiert. Abschließend wird das EXIT-Chart vorgestellt, welches ursprüng-
lich zur Konvergenzanalyse bei der iterativen Detektion von verketteten Codes eingesetzt
wurde. Diese Analysetechnik kann direkt auf die Turbo-Entzerrung übertragen werden,
hiermit läßt sich sehr gut der Austausch der sogenannten extrinsischen Information zwi-
schen den SISO Komponenten visualisieren und damit ohne aufwendige Bitfehlerraten-
Simulationen die Konvergenz von Turbo-Detektoren voraussagen.

26
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3.1 Turbo-Decodierung und Turbo-Entzerrung in verket-
teten Systemen

Ein sehr wichtiger Gradmesser für die Leistungsfähigkeit von Kommunikationssystemen
ist die 1948 von Claude E. Shannon veröffentliche Shannon-Grenze [Sha48], welche in
Abschnitt 2.4 erläutert wurde. Diese besagt, daß es unter Verwendung fehlerkorrigierender
Codes möglich ist, Daten trotz eines gestörten Kanals fehlerfrei zu übertragen, solange die
InformationsrateR′ unterhalb der Grenze der KanalkapazitätC liegt. Ziel der Informati-
onstechnik ist es seitdem, dieser Shannon-Grenze durch denEinsatz von geeigneten Codes
möglichst nahe zu kommen.
Forney publizierte hierzu als erster den Vorschlag, die Kanalcodierung durch die serielle
Verkettung von zwei simplen Teilcodes zu realisieren [For66]. Diese Verkettung erzeugt
einen leistungsfähigen Gesamtkanalcode. Optimal wäre eine Decodierung des verketten
Codes in einem einzigen Decoder, jedoch ist die Realisierung eines solchen Gesamtdeco-
ders extrem aufwendig. Aus Komplexitätsgründen läßt sich die Decodierung der jeweiligen
Komponentencodes jedoch auch einzeln in serieller Abfolgenacheinander ausführen. Ab-
bildung 3.1 zeigt solch einen seriell verketten Code und diedazugehörende Decodierung
im Empfänger.
Die in Abbildung 3.1 eingesetzten InterleaverΠ und DeinterleaverΠ−1 zwischen den Teil-
codes und Decodern sorgen für die statistische Unabhängigkeit der jeweiligen Eingangs-
information. In Abschnitt 3.2 wird genauer auf diese Bedeutung und auch auf mögliche
Konstruktionsvorschriften für Interleaver eingegangen.
Für eine leistungsfähige Decodierung ist es notwendig, daß am Eingang eines jeden Deco-
ders weiche Entscheidungen, sogenannte Soft-Werte, anliegen [Hag92]. Diese Soft-Werte
beinhalten neben der harten Entscheidung über das jeweilige Symbol oder Bit auch Infor-
mation über die Zuverlässigkeit der Entscheidung. In verketteten Systemen, wie z.B. in Ab-
bildung 3.1 dargestellt, ist es daher hinsichtlich einer hohen Gesamtleistungsfähigkeit des
Systems notwendig, daß der innere Decoder weiche Entscheidungen an den äußeren De-
coder weitergibt. Hierfür werden Soft-In-Soft-Out (SISO) Decoder benötigt, welche z.B.
durch den BCJR Maximum A-Posteriori Probability (MAP) [BC+74] oder Soft-Output Vi-
terbi Algorithmus (SOVA) [HH89] realisiert werden können.

ΠEncoder 1 Encoder 2Decoder 2Encoder 2 Encoder 2Decoder 1Π  -1

innerer Code

äußerer Code

Abbildung 3.1: Serielle Codeverkettung
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In Systemen mit verketteten Codes wird häufig ein innerer Faltungsencoder mit einem
äußerem Reed-Solomon Code verknüpft. Die Decodierung des Faltungcodes wird mittels
eines Soft-In-Soft-Out Decoders durchgeführt, dessen weiche Information dann vom nach-
folgenden Reed-Solomon-Decoder weiterverarbeitet wird.Der Reed-Solomon-Code eig-
net sich sehr gut zur Korrektur von Bündelfehlern, und kannsomit Fehlerbündel am Aus-
gang des inneren Decoders korrigieren. Mithilfe eines solchen verketteten Codes wurde
z.B. beim CCSDS-Standard [CCS87] die Shannon-Grenze bis auf 2.2 dB erreicht, was bis
1993 das beste Ergebnis für nicht-iterative Systeme darstellte. Verkettete Faltungs/Reed-
Solomon-Codes werden z.B. bei aktuellen NASA Weltraummissionen eingesetzt (Mars
Pathfinder, Galileo), und erreichen dabei die Shannon-Grenze bis auf 2.0 dB [CH+98].
Den entscheidenden Durchbruch bei der Decodierung von verketteten Systemen erzielten
1993 die Franzosen Berrou, Glavieux und Thitimajshima mit der Erfindung derTurbo-
Decodierung[BGT93]. Senderseitig verwendeten sie zwei parallel verkettete Faltungsen-
coder, die im Empfänger nach einem iterativen Schema (Turbo-Decodierung) decodiert
werden. Hiermit gelang es, sich der Kapazitätsgrenze nachShannon bis auf 0.5 dB zu
nähern. Mit einem einfachen Block-Turbo-Code der Coderate R = 0.981 wurde 1997 in
[NHB97], [HNB97] die Shannon-Grenze um nur 0.27 dB verfehlt. Mittlerweile kann die
Shannon-Grenze mit geeigneten Turbo-Codes bis auf wenige Hundertstel dB erreicht wer-
den. In [CF+01] wird z.B. ein Turbo-Code vorgestellt, der basierend auf Low-Density
Parity-Check Codes [Gal63], [RSU01] die Shannon-Kapazit¨atsgrenze lediglich um 0.0045
dB verfehlt.
Dieses leistungsfähige Verfahren der iterativen Decodierung kann auch auf andere verkette-
te Systeme übertragen werden, wie z.B. auf seriell verkettete Codes, Multiuserdetektion in
codierten Systemen [Poo04], Taktrückgewinnung in codierten Systemen [BK+04], iterati-
ve Detektion in Multiple-Input-Multiple-Output (MIMO) Systemen, oder auf gemeinsame
Decodierung und Entzerrung, die sog.Turbo-Entzerrung. Aufgrund der vielfältigen Ein-
satzmöglichkeiten der iterativen Detektion wird mittlerweile vomTurbo-Prinzip[Hag97]
gesprochen.
Das Verfahren der Turbo-Entzerrung wurde erstmalig 1995 in[DJ+95] veröffentlicht, wo-
bei der Intersymbol-Interferenz (ISI) Kanal als nicht-rekursiver Faltungsencoder mit der
CoderateR= 1 betrachtet wird. Damit entspricht der ISI-Kanal dem inneren Encoder des
seriell verketteten Codesystems in Abbildung 3.1. In [DJ+95] wurden die SISO Kompon-
tenten für die Entzerrung und Decodierung mit dem Soft-Output-Viterbi Algorithmus rea-
lisiert. Im Folgenden wird auf das Turbo-Prinzip und die Turbo-Entzerrung im speziellen
eingegangen.
Bei der Turbo-Entzerrung wird der senderseitige Encoder und der frequenzselektive Kanal
als seriell verkettetes Codesystem betrachtet. Abbildung3.2 zeigt diese serielle Verkettung
des Encoders als äußeren Code mit dem ISI-Kanal, der einem inneren nichtrekursiven Fal-
tungsencoder der CoderateR= 1 entspricht. Das dargestellte Schema zeigt den Fall derBit
Interleaved Coded Modulation(BICM) [CTB98], bei der die Codebitsc′n,i einzeln durch
den Interleaver verwürfelt und anschließend moduliert werden. Das Verfahren der Turbo-
Entzerrung kann auch auf nicht-bitweise-verwürfelte verkette Systeme, wie z.B. TCM, an-
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gewendet werden [MD+99]. In dieser Arbeit werden ausschließlich BICM-Systeme be-
trachtet. Eine verkette Anordnung nach dem Prinzip in Abbildung 3.3 ist Voraussetzung
für die iterative Entzerrung nach dem Turbo-Prinzip im Empfänger, welche in Abbildung
3.3 dargestellt ist
Zentrale Elemente bei der Turbo-Entzerrung sind die SISO Komponenten, die weiche Zu-
verlässigkeitsinformationen im gegenseitigen Wechsel austauschen. Diese weichen Infor-
mationen werden in der Regel durch Log-Likelihood-Verhältnisse, die sog.
L-Werte, ausgedrückt. Der L-Wert eines Bits, z.B. des Codebitscn,i ∈ {0,1}, wird durch

L(cn,i) = ln
P(cn,i = 1)

P(cn,i = 0)
(3.1)

definiert. Aus dem L-Wert eines Bits lassen sich damit direktdie Wahrscheinlichkeiten

P(cn,i = 1) =
eL(cn,i)

1+eL(cn,i)
, (3.2)

P(cn,i = 0) =
1

1+eL(cn,i)
(3.3)

berechnen.
Die beiden SISO-Komponenten in Abbildung 3.3 unterscheiden sich durch die jeweils am
Eingang anliegenden Informationen. Der SISO-Entzerrer wird zum einen mit der Kanal-
information über die gesendeten Codesymboledn gespeist, die in Form der beobachteten
Ausgangswertern des Empfangsfilters vorliegen. Darüberhinaus kann A-Priori Information
LE

a (cn,i), d.h. zusätzliche unabhängige Information über die Codebits oder Codesymbole,
für die Entzerrung verwendet werden. Diese A-Priori Information wird beim Turbo-Prinzip
aus einem anderen Komponentendecoder generiert, kann aberauch noch zusätzliche Infor-
mation, z.B. aus der Quellenstatistik, beinhalten. Im Fallder in Abbildung 3.3 illustrierten
Turbo-Entzerrung wird zusätzliche Information des SISO-Kanaldecoders als A-Priori In-
formationLE

a (cn,i) für den SISO-Entzerrer benutzt. Bei nicht-binärerÜbertragung lassen
sich L-WerteLE

a (dn) über die Code- bzw. Sendesymbole direkt in L-Werte über die Code-
bits LE

a (cn,i) umrechnen [Ber97]. Wir werden im Folgenden, auch bei nicht-binärenÜber-
tragungen, immer mit L-Werten auf Bitebene rechnen.
Grundprinzip der originalen Turbo-Decodierung [BGT93] ist der iterative Austausch der

ΠEncoder
Symbol
Mapper

ISI
Kanal

kb
inc ,inc ,′ nd nv

nw

nr

Abbildung 3.2: Sender - Serielle Verkettung von Encoder undISI-Kanal
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Abbildung 3.3: Empfänger - Turbo-Entzerrung mit zustandsbasierten SISO Komponenten

sog. extrinsischen Information zwischen den einzelnen Komponentendecodern. Diese ex-
trinsische Information beinhaltet außschließlich den durch einen Decodier- bzw. Detekti-
onsvorgang neu dazugewonnenen Informationsgehalt. Zur Berechnung der extrinsischen
Information des SISO-Entzerrers wird deshalb, wie in Abbildung 3.3 dargestellt, die am
Eingang anliegende A-Priori InformationLE

a (cn,i) von der A-Posteriori InformationLE(cn,i)
am Ausgang abgezogen:

LE
e (cn,i) = LE(cn,i)−LE

a (cn,i). (3.4)

Die extrinsische Information des SISO-EntzerrersLE
e (cn,i) beinhaltet damit ausschließlich

Information aus der reinen̈Ubertragung über den AWGN-ISI-Kanal und hat deshalb kei-
nerlei Informationsgehalt aus der Kanalcodierung des äußeren Codes. Gemäß dem Turbo-
Prinzip wird diese extrinsischen Information, nach dem Vorgang des Deinterleavings, als
A-Priori InformationLD

a (c′n,i) am Eingang des SISO-Kanaldecoders verwendet. Damit liegt
dem SISO-Kanaldecoder weiche Zuverlässigkeitsinformation aus derÜbertragung über
den ISI-Kanal vor. In Abschnitt 3.3.4 wird gezeigt, daß diese Kanalinformation bei MAP-
Detektion und perfekter A-Priori Information keinerlei störenden Anteile aus Intersymbol-
Interferenzenen enthält.
Analog zur Vorgehensweise beim SISO-Entzerrer wird die extrinsische Information des
SISO-Kanaldecoders durch Subtraktion der A-Priori Information von der A-Posteriori In-
formationLD(c′n,i) berechnet:

LD
e (c′n,i) = LD(c′n,i)−LD

a (c′n,i). (3.5)

LD
e (c′n,i) beinhaltet nunmehr ausschließlich Information aus der Kanaldecodierung, und

wird, nach dem Interleaving, als A-Priori InformationLE
a (cn,i) für den SISO-Entzerrer ver-

wendet. Ziel der Turbo-Entzerrung ist hierbei, die Güte der ausgetauschten extrinsischen
Informationen zwischen SISO-Entzerrer und SISO-Kanaldecoder sukzessive zu verbes-
sern, und damit die Bitfehlerwahrscheinlichkeit des Gesamtsystems zu minimieren. Dieser
Austausch der extrinsischen Information in Turbo-Systemen läßt sich mit dem Extrinsic
Information Transfer (EXIT) Chart [Bri01] visualisieren.In Abschnitt 3.4 wird auf die An-
wendung des EXIT-Charts zur Konvergenzanalyse von zustandsbasierten Turbo-Entzerrern
eingegangen.
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Ein entscheidender Vorteil zu nicht-iterativen Verfahrenliegt darin, daß dem SISO-Entzer-
rer, der den inneren Decoder des seriell verketteten Codesystems darstellt, Information des
äußeren Decoders zur Verfügung steht. Dies wäre bei der nicht-iterativen Decodierung nach
Abbildung 3.1 nicht der Fall; hier liegt nur dem äußeren Decoder 2 Information des inne-
ren Decoders 1 vor, aber nicht umgekehrt. Dieser Nachteil wird durch das Turbo-Prinzip
aufgehoben, da dem SISO-Entzerrer Information aus der Kanaldecodierung zur Verfügung
gestellt wird und sich damit die Entzerrung durch die fortlaufenden Iterationen verbessern
läßt. Beim ersten Entzerrvorgang, d.h. in der nullten Iterationsstufe, liegt dem Entzerrer
selbstverständlich keine A-Priori Information vor.
Wie zuvor erwähnt, ist es bei der Anwendung des klassischenTurbo-Prinzips grundsätz-
lich wichtig, daß zwischen den Komponentendecodern nur dieextrinsische Information
ausgetauscht wird [BGT93]. In Abschnitt 5.1 wird gezeigt, daß dies auch bei der Turbo-
Entzerrung mit MAP bzw. MLSE SISO Entzerrern essentiell ist, da ansonsten Kanalinfor-
mation aus früheren Iterationen als A-Priori Informationin den SISO Entzerrer gespeist
und damit mehrfach verwendet wird. Dies würde dazu führen, daß die Zweigmetriken bei
der Berechnung der Zustandsübergänge im Trellisdiagramm falsch berechnet werden. Wer-
den jedoch filterbasierte Entzerreralgorithmen eingesetzt, bedarf es einer genauen Analyse
der für die Entzerrung zu verwendenden A-Priori Information [VH03a]. Eine tiefergehende
Betrachtung hierüber erfolgt in Kapitel 5.

3.2 Der Interleaver in verketteten Systemen

Der Interleaver spielt bei verketteten Systemen eine sehr wichtige Rolle. Die Aufgabe des
Interleavers besteht darin, einen Block von Bits oder Soft-Werten entsprechend einer festen
Interleaver-Vorschrift zu permutieren:

{cn,i}= Π
{

c′n,i

}
. (3.6)

Durch diese Permutation, oder auch Verwürfelung genannt,wird eine Dekorrelation der
Eingangssequenzen der verschiedenen Komponentendecodererzielt. Bei hinreichend gro-
ßer Blocklänge und günstigen Interleaver-Vorschriftenkönnen damit die A-Priori-Infor-
mationen am Eingang der SISO-Komponenten in Abbildung 3.3 als statistisch unabhängig
angenommen werden.
Ein weiterer Vorteil des Interleavings besteht in der Spreizung von Bündelfehlern, die z.B.
durch Fading-Kanäle entstehen können. Diese Bündelfehler werden damit über den ge-
samten Block verteilt, und können daher vom nachfolgendenKomponentendecoder besser
korrigiert werden.
In dem Bereich des Interleaver-Entwurfs sind schon zahlreiche wissenschaftliche Arbeiten
entstanden, so werden z.B. in [HW99] verschiedene Entwurfsvorschriften für Interleaver
vorgestellt. Es hat sich hierbei herauskristallisiert, daß pseudo-zufällig generierte Interlea-
ver eine bessere Leistungsfähigkeit zeigen als Interleaver mit einer regelmäßigen Verwürfe-
lungsstruktur, wie sie z.B. bei Block-Interleavern eingesetzt werden. Daher wird bei dem in
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den Kapiteln 3-5 eingesetzten Simulationsszenario ein pseudo-zufälliger Interleaver nach
dem Prinzip des S-Random Interleavers [DD95] verwendet. Dieser S-Random Interleaver
garantiert bei einer Blocklänge vonKc Bits eine Mindestdistanz

S= 0.5 ·
√

0.5 ·Kc, (3.7)

d.h. jeweilsS benachbarte Bits im zu verwürfelnden Block haben nach der Permutation
durch den S-Random Interleaver mindestens eine Distanz vonSBits zueinander.

3.3 Zustandsbasierte Detektionsverfahren

Nachdem 1993 die französischen Wissenschaftler Berrou, Glavieux und Thitijashima die
Turbo-Codes vorgestellt hatten, wurde 1995 das Verfahren der Turbo-Decodierung erst-
malig auf die Entzerrung übertragen [DJ+95]. Da der ISI-Kanal als Faltungsencoder der
CoderateR = 1 betrachtet werden kann, bieten sich die aus der Decodierung bekannten
zustandsbasierten Decodierverfahren auch zur Entzerrungan. Direkt angelehnt an die ori-
ginale Turbo-Decodierung [BGT93] erfolgte daher in [DJ+95] die SISO-Entzerrung mit
dem Soft-Output-Viterbi Algorithmus. Die Leistungsfähigkeit verschiedener gängiger zu-
standsbasierter SISO-Komponenten im Einsatz als Turbo-Entzerrer wurde in [BF98b] von
Bauch und Franz untersucht. Im Folgenden wird auf verschiedene gängige zustandsbasier-
te SISO Entzerrer eingegangen.
In Abschnitt 3.3.1 wird der hinsichtlich der Minimierung der Symbolfehlerwahrschein-
lichkeit mathematisch optimale Algorithmus, derBCJR-Symbol-by-Symbol-Maximum-A-
Posteriori-Algorithmus[BC+74], beschrieben. Dieser BCJR-MAP Algorithmus ist auch
für die Berechnung der Soft-Werte optimal. Da die Komplexität des BCJR-MAP Algorith-
mus relativ hoch ist, existieren in der Literatur verschiedene suboptimale Algorithmen, die
direkt aus dem BCJR-MAP-Algorithmus abgeleitet werden können. Von diesen subopti-
malen Algorithmen hat sich derMax-Log-MAP Algorithmus[KB90], [RVH95] als günstig
hinsichtlich des Abtausches zwischen Leistungsfähigkeit und Komplexität herausgestellt,
deshalb wird der Max-Log-MAP Algorithmus in Abschnitt 3.3.2 dediziert vorgestellt. Auf
weitere suboptimale zustandsbasierte Detektionsalgorithmen, wie denSoft-Output Viterbi
Algorithmus(SOVA) [HH89] und denSoft-Output Viterbi Entzerrer(SOVE) [KB90], wird
kurz in Abschnitt 3.3.3 eingegangen.
Darüberhinaus wird in Abschnitt 3.3.4 für den BCJR-MAP und Max-Log-MAP SISO
Entzerrer die theoretisch maximal erreichbare Leistungsfähgigkeit bei perfekter A-Priori
Information berechnet. Abschließend erfolgt in Abschnitt3.3.5 eine Analyse dier Lei-
stungsfähigkeit des BCJR-MAP und Max-Log-MAP Algorithmus’ als Turbo-Entzerrer mit-
tels Simulationen in einem Test-Szenario.
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Abbildung 3.4: ISI-Kanal als Faltungsencoder der Rate R=1

3.3.1 BCJR-Maximum-A-Posteriori (BCJR-MAP) - Algorithmu s

In diesem Abschnitt wird der BCJR-MAP Algorithmus für die Verwendung als SISO Ent-
zerrer hergeleitet. Die Vorschrift für den BCJR-MAP SISO Kanaldecoder ist in Abschnitt
7.2.1 beschrieben. Diese Aufteilung in Entzerrung und Decodierung wird aus Gründen der
Übersichtlichkeit vorgenommen.
Der ISI-Kanal im Systemmodell, siehe z.B. Abbildung 3.4, kann als nichtrekursiver Fal-
tungsencoder mit der CoderateR= 1 betrachtet werden. Dieser Faltungsencoder bildet eine
Markov-Kette, welche bei einem aktuellen inneren ZustandSn und einem Eingangssymbol
dn ∈ ϒ ein fest definiertes Ausgangssymbolvn generiert. Der innere Zustand hängt hierbei
von denL−1 zuletzt gesendeten Symbolen ab:

Sn = f (dn−1,dn−2, · · · ,dn−L+1) . (3.8)

Die Anzahl der Zustände der Markov-Kette hängt exponentiell von der Anzahl der Symbole
im SendealphabetA und der Länge der KanalimpulsantwortL ab:

Z = AL−1. (3.9)

An dieser Stelle wird ersichtlich, daß die Anzahl der Zustände der Markov-Kette für hoch-
stufige Modulationsarten mit vielen SendesymbolenA und für Kanäle mit einer langen
ImpulsantwortL durch die exponentielle Berechnung recht schnell sehr großwerden und
sich somit eine zustandsbasierte Detektion entsprechend aufwendig gestalten kann.
Das mathematisch optimale Verfahren, welches die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit der
geschätzten Sendesymbole minimiert, ist der BCJR-MAP Algorithmus [BC+74], der 1974
von Bahl, Cocke, Jelinek und Raviv vorgestellt worden ist. Der BCJR-MAP Algorithmus
verwendet für die Detektion der Sendesymbole sämtliche in einem BlockNr empfangenen
Symbole

rNr
1 = [r1 r2 ... rNr ]

T (3.10)

und eventuell vorliegende zusätzliche A-Priori Information über die Sendesymbole.
Zunächst berechnet der BCJR-MAP-Algorithmus die Verbundwahrscheinlichkeit
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p(Sn,Sn+1, r
Nr
1 ) für jeden Trellisübergang(Sn,Sn+1). Bei der Turbo-Entzerrung werden die

L-Werte für die gesendeten Codebits{cn,i} benötigt, diese A-Posteriori Information läßt
sich aus den jeweiligen Verbundwahrscheinlichkeit wie folgt berechnen:

LE(cn,i) = ln
P(cn,i = +1|rNr

1 )

P(cn,i = 0|r1Nr)
= ln

∑
(Sn,Sn+1)

cn,i(Sn,Sn+1) = +1

p(Sn,Sn+1, r
Nr
1 )

∑
(Sn,Sn+1)

cn,i(Sn,Sn+1) = 0

p(Sn,Sn+1, r
Nr
1 )

. (3.11)

Hierbei beinhaltet die Summe im Zähler von (3.11) genau diejenigen Trellisübergänge
(Sn,Sn+1), die mit dem Codebitcn,i = +1 verknüpft sind. Umgekehrt werden im Nen-
ner alle Trellisübergänge nachgebildet, die zucn,i = 0 führen. Abbildung 3.5 verdeutlicht
einen solchen Trellisübergang.
Die zu berechnende Verbundwahrscheinlichkeitp(Sn,Sn+1, r

Nr
1 ) läßt sich nach [BC+74] in

das Produkt der drei Faktoren

p(Sn,Sn+1, r
Nr
1 ) = α′n(Sn) · γ′n(Sn,Sn+1) ·β′n+1(Sn+1) (3.12)

zerlegen, wobei
α′n(Sn) = p(Sn, rn

1) (3.13)

die Wahrscheinlichkeit angibt, daß der Trellispfad vom StartzustandS0 zum ZustandSn der
korrekte Pfad ist.̈Aquivalent hierzu berechnet

β′n+1(Sn+1) = p(Sn+1, r
Nr
n+1) (3.14)

die Wahrscheinlichkeit, daß der Trellis vom EndzustandSNr rückwärts zum ZustandSn+1

richtig durchlaufen ist. Der Faktor

γ′n(Sn,Sn+1) = p(rn|Sn,Sn+1) ·P(Sn+1|Sn) (3.15)

nS 1+nS

Sendesymbol:

Ausgangssymbol:   v
n

Zweigmetrik: ),( 1+nnn SSγ

)( nn Sα

)( 11 ++ nn Sβ

d
n c

n   =  [ c
n,1  cn,2  …  c

n,B  ]1

Abbildung 3.5: Trellisübergang BCJR-MAP-Detektor



3.3 ZUSTANDSBASIERTEDETEKTIONSVERFAHREN 35

in (3.12), auch Zweigmetrik im Trellisübergang genannt, bestimmt hingegen die Wahr-
scheinlichkeit des korrekt empfangenen Symbolsrn bei einem Trellisübergang von ei-
nem vorgebenen ZustandSn auf einen beliebigen ZustandSn+1. Durch die Eigenschaft
der Markov-Kette, daß bei einem bekannten ZustandSn im Trellisdiagramm die darauffol-
genden Ereignisse nicht mehr von den zurückliegenden Empfangssymbolenrn

1 abhängig
sind, lassen sich die Wahrscheinlichkeitenα′n(Sn) undβ′n(Sn) wie folgt als Vorwärts- bzw.
Rückwärtsrekursion im Trellisdiagramm darstellen:

α′n(Sn) = ∑
Sn−1

α′n−1(Sn−1) · γ′n−1(Sn−1,Sn),

β′n(Sn) = ∑
Sn+1

β′n+1(Sn+1) · γ′n(Sn,Sn+1). (3.16)

Sind jeweils der StartzustandS1 = SS oder der EndzustandSNr+1 = SE im Trellisdiagramm
bekannt, so kann die zugehörige Vorwärts- oder Rückwärtsrekursion in (3.16) initialisiert
werden:

α′1(S
S) = 1 und α′1(S1) = 0 ∀ S0 6= SS,

β′T+1(S
E) = 1 und β′T+1(ST+1) = 0 ∀ ST+1 6= SE.

Liegt jedoch kein bekannter Start- oder Endzustand vor, weil z.B. der Trellis nicht termi-
niert worden ist, so werden alleα′1(S1) und β′T+1(ST+1) für jeden Zustand gleichwahr-
scheinlich angesetzt.
Die Zweigmetrikγ′n(Sn,Sn+1) (3.15) läßt sich in die Kanalinformationp(rn|Sn,Sn+1) und
eine unabhängige A-Priori InformationP(Sn+1|Sn) aufteilen [Bau00]. Bei der Berechnung
der Kanalinformation muß zwischen reellwertigen und komplexwertigenÜbertragungssy-
stemen unterschieden werden. Bei reellwertigen Systemen liegen Modulationsverfahren
mit reellen Sendesymbolen (z.B. BPSK oder GMSK) vor, die Kanalimpulsantwort und das
AWGN sei auch reell, und damit sind auch die EmpfangssymbolerNr

1 reellwertig. Um-
gekehrt liegen bei komplexwertigen̈Ubertragungssystemen höhere Modulationsarten mit
komplexen Sende- und Empfangssymbolen vor (z.B. 8-PSK oderQAM), welche dement-
sprechend mit komplexem AWGN gestört sind.
Die Kanalinformation berechnet sich für diese beiden Fälle wie folgt:

p(rn|Sn,Sn+1) =






1√
2πσ2

w
·e−

∣∣∣∣∣rn−
L−1

∑
i=0

hi ·dn−i (Sn,Sn+1)

∣∣∣∣∣

2

2σ2
w für reellwertige Systeme

1
πσ2

w
·e−

∣∣∣∣∣rn−
L−1

∑
i=0

hi ·dn−i (Sn,Sn+1)

∣∣∣∣∣

2

σ2
w für komplexwertige Systeme.

(3.17)

Damit läßt sich die Kanalinformationp(rn|Sn,Sn+1) direkt aus den Empfangssymbolen
rn bestimmen. Im Folgenden wird aus̈Ubersichtlichkeitsgründen nur der Fall des reell-
wertigenÜbertragungssystems betrachtet, da dieses Szenario (BPSK-Modulation) in den
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Kapiteln 3-5 für die Simulationen verwendet wird. Beim in Kapitel 6 untersuchten EDGE-
Standard, der eine 8-PSK Modulation verwendet, wird die Kanalinformation für komplex-
wertigeÜbertragungssysteme benutzt.
Die A-Priori InformationP(Sn+1|Sn) wird für alle nicht existierenden̈Ubergänge in der
Markov-Kette zu Null gesetzt:

P(Sn+1|Sn)=̂0 für (Sn→ Sn+1) nicht existent. (3.18)

Da alle existierenden Zustandsübergänge(Sn,Sn+1) in der Markov-Kette direkt mit einem
eindeutigen Sendesymboldn(Sn,Sn+1) ∈ ϒ verknüpft sind, kann an dieser Stelle A-Priori
Information über die Sendesymboledn bei der Berechnung vonP(Sn+1|Sn) mitberücksich-
tigt werden:

P(Sn+1|Sn) = P(α j = dn(Sn,Sn+1)). (3.19)

Die Sendesymbole sind, abhängig von der Modulation, überden Signalmapper mit den
Codebitscn,i(Sn,Sn+1)∈ {0,1} verknüpft, daher läßt sich, wie im Anhang B hergeleitet, die
WahrscheinlichkeitP(Sn+1|Sn) in (3.19) direkt in Abhängigkeit der L-Werte der Codebits
berechnen:

P(dn(Sn,Sn+1)) =
B

∏
i=1

P(cn,i(Sn,Sn+1))

=
B

∏
i=1

1

1+eLa(cn,i)
·ecn,i(Sn,Sn+1)·La(cn,i)

=

(
B

∏
i=1

1

1+eLa(cn,i)

)

︸ ︷︷ ︸
unabhängig von ZuständenSn,Sn+1

·
B

∏
i=1

ecn,i(Sn,Sn+1)·La(cn,i). (3.20)

Hierbei wird vorausgesetzt, daß die Codebitscn,i statistisch unabhängig sind, da sonst
P(dn(Sn,Sn+1)) nicht gleich dem Produkt der einzelnen Auftrittswahrscheinlichkeiten
P(cn,i(Sn,Sn+1)) der zum Sendesymbol gehörenden Codebits ist. Diese Bedingung kann
durch die Verwendung eines Interleavers zwischen dem Kanalencoder und dem Signalmap-
per erfüllt werden, wie zuvor in Abschnitt 3.2 erwähnt. Liegt keine A-Priori Information
über die Codebits vor(La(cn,i) = 0), so wirdP(dn(Sn,Sn+1)) für jedes einzelne mögliche
Symbol aus der Menge des Sendesymbolalphabets(∀dn ∈ ϒ) als gleichwahrscheinlich an-
gesetzt, wie auch aus (3.20) direkt hervorgeht.
Die A-Posteriori Soft-InformationLE(cn,i) über die gesendeten Codebitscn,i läßt sich nun
direkt aus (3.11) mit (3.12) bis (3.20) ermitteln:

LE(cn,i) = ln

∑
(Sn,Sn+1)

cn,i(Sn,Sn+1) = +1

α′n(Sn) · γ′n(Sn,Sn+1) ·β′n+1(Sn+1)

∑
(Sn,Sn+1)

cn,i (Sn,Sn+1) = 0

α′n(Sn) · γ′n(Sn,Sn+1) ·β′n+1(Sn+1)
. (3.21)
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Die in (3.20) enthaltene Konstantek0 kürzt sich bei der Berechnung von (3.21) heraus und
kann daher vernachlässigt werden. Diese Soft-Information LE(cn,i) setzt sich wie folgt aus
der A-Priori InformationLE

a (cn,i) und der extrinsischen InformationLE
e (cn,i) zusammen:

LE(cn,i) = LE
a (cn,i)+LE

e (cn,i). (3.22)

Hierbei beinhaltet die extrinsische Information zum einemdie direkt aus (3.17) berechnete
Kanalinformation und darüberhinaus durch den BCJR-MAP Detektion neu hinzugewon-
nene Information. Da diese neu hinzugewonnene Informationaus der Markov-Kette des
ISI-Kanals gewonnen wird, kann diese als zusätzliche Kanalinformation bezeichnet wer-
den. Damit enthältLE

e (cn,i), wie schon in Abschnitt 3.1 erwähnt, eine durch die BCJR-MAP
Entzerrer verbesserte Kanalinformation.
Da gemäß dem Turbo-Prinzip nur die extrinsische Information an den darauffolgenden De-
tektor/Decoder weitergeleitet werden darf, muß nach dem BCJR-MAP-Detektionsvorgang
die A-Priori Information vonLE(cn,i) abgezogen werden:

LE
e (cn,i) = LE(cn,i)−LE

a (cn,i). (3.23)

3.3.2 Der Max-Log-MAP Algorithmus

Bei der Implementierung des originalen BCJR-MAP-Algorithmus aus Unterkapitel 3.3.1
kann es sehr leicht zu numerischen Problemen kommen, da zur Berechnung der Größen
α′n(Sn), γ′n(Sn,Sn+1) undβ′n+1(Sn+1) häufig sehr kleine Werte miteinander zu multiplizieren
sind. Deshalb wird in der Praxis der natürliche Logarithmus dieser Größen gewählt

α̃n(Sn) = lnα′n(Sn),

β̃n(Sn) = lnβ′n(Sn),

γ̃n(Sn,Sn+1) = lnγ′n(Sn,Sn+1), (3.24)

so dass sich die rekursive Berechnung vonα̃n(Sn) undβ̃n(Sn) wie folgt umschreiben läßt:

α̃n(Sn) = ln ∑
Sn−1

eα̃n−1(Sn−1)+γ̃n−1(Sn−1,Sn),

β̃n(Sn) = ln ∑
Sn+1

eβ̃n+1(Sn+1)+γ̃n(Sn,Sn+1). (3.25)

Der Rechenaufwand in (3.25) wird durch die Summenberechnung der e-Funktionen
(ea1 +ea2) relativ hoch, diese Berechnung kann aber durch Einsatz des Jacobi-Algorithmus

ln(ea1 +ea2) = max{a1,a2}+ fk (|a1−a2|) (3.26)

und der Korrekturfunktion

fk (|a1−a2|) = ln
(

1+e−|a1−a2|
)

(3.27)
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umgeschrieben werden. Die Korrekturfunktionfk kann beispielsweise mittels einer
Lookup-Tabelle realisiert werden. Aufgrund der Berechnung in der Log-Ebene wird die-
ser Algorithmus Log-MAP Algorithmus genannt, wobei keine Einschränkung der Lei-
stungsfähigkeit gegenüber dem originalen MAP-Algorithmus eintritt.
Der Max-Log-MAP Algorithmus hingegen stellt eine komplexitätsreduzierte, dafür aber
suboptimale Variante des Log-MAP Algorithmus dar. Hierzu verwendet der Max-Log-
MAP Algorithmus für die Summen-Berechnung von beliebig vielen e-Funktionen die fol-
gende Näherung:

ln(ea1 + . . .+eaK} ≈ ln

(
max

i∈{1...K}
(eai )

)
= max

i∈{1...K}
(ai) . (3.28)

Damit berücksichtigt der Max-Log-MAP Algorithmus die Korrekturfunktion fk (3.27) in
(3.26) nicht; der daraus resultierende Fehler wird desto kleiner, je größer die Differenz zwi-
schen|a1| und |a2| ist.
Die Anwendung der Näherung (3.28) auf die Berechnung der Vor- und Rückwärtsrekursi-
on (3.25) führt dazu, daß nur der wahrscheinlichste Pfad, der in dem gerade betrachteten
ZustandSn endet, berücksichtigt wird, und alle anderen weniger wahrscheinlichen Pfade an
dieser Stelle verworfen werden. Damit lassen sichα̃n(Sn) und β̃n+1(Sn+1) durch folgende
Vorschrift, die nur einfache Additionen und eine Auswahlfunktion enthält, ermitteln:

α̃n(Sn) = max
Sn−1
{α̃n−1(Sn−1)+ γ̃n−1(Sn−1,Sn)} ,

β̃n(Sn) = max
Sn+1

{
β̃n+1(Sn+1)+ γ̃n−1(Sn,Sn+1)

}
. (3.29)

Diese Berechnungsvorschrift vonα̃n(Sn) entspricht dem klassischen Viterbi-Algorithmus,
bei dem der Trellis vom Start bis zum Ende durchlaufen wird. Zusätzlich hierzu wird beim
Max-Log-MAP-Detektor der Trellis zur Berechnung vonβ̃n+1(Sn+1) rückwärts vom Ende
bis zum Start durchlaufen. Die Kanalinformationp(rn|Sn,Sn+1) aus (3.17) berechnet sich
nun in der Log-Ebene für das reellwertigeÜbertragungssystem zu

p̃(rn|Sn,Sn+1) = ln p(rn|Sn,Sn+1) = k1−
1

2σ2
w
·
∣∣∣∣∣rn−

L−1

∑
i=0

hi ·dn−i(Sn,Sn+1)

∣∣∣∣∣

2

, (3.30)

mit der Konstanten

k1 = ln
1√

2πσ2
w

. (3.31)

Zusammengesetzt mit der auf (3.20) basierenden logarithmierten A-Priori Information

P̃(dn(Sn,Sn+1)) = lnP(dn(Sn,Sn+1))

= k2,n +
B

∑
i=1

cn,i(Sn,Sn+1) ·La(cn,i)

mit k2,n =
B

∑
i=1

ln
1

1+eLa(cn,i)
(3.32)
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und der Kanalinformation (3.30) läßt sich damit die Zweigmetrik durch eine einfache Ad-
dition berechnen:

γ̃n(Sn,Sn+1) = p̃(rn|Sn,Sn+1)+ P̃(dn(Sn,Sn+1)). (3.33)

Abschließend wird die Näherung (3.28) auch noch für die Berechnung der A-Posteriori
LE(cn,i) in (3.21) eingesetzt, so daß beim Max-Log-MAP Algorithmus nur der jeweils am
wahrscheinlichsten auftretende Trellisübergang(Sn,Sn+1) für cn,i = +1 undcn,i = 0 ausge-
wertet wird:

LE(cn,i) = max
(Sn,Sn+1)

cn,i(Sn,Sn+1) = +1

{
α̃n(Sn)+ γ̃n(Sn,Sn+1)+ β̃n+1(Sn+1)

}

− max
(Sn,Sn+1)

cn,i(Sn,Sn+1) = 0

{
α̃n(Sn)+ γ̃n(Sn,Sn+1)+ β̃n+1(Sn+1)

}
. (3.34)

Damit werden analog zur Berechnung der Vor- und Rückwärtsrekursionen in (3.29) nur
Additionen und Auswahlfunktionen benötigt und implementierungsaufwendige Multipli-
kationen vermieden. Die Konstantenk1 und k2,n in der Zweigmetrikγ̃n(Sn,Sn+1) kürzen
sich bei der Berechnung der A-Posteriori Information in (3.34) heraus und müssen daher
nicht näher bestimmt werden.
Für die Implementierung des Max-Log-MAP Algorithmus existieren in der Literatur zahl-
reiche Veröffentlichungen wie z.B. [DGM93], [BWG03] und [WLW01].

3.3.3 Weitere suboptimale zustandsbasierte Detektionsverfahren

Neben den in den vorangegangen Abschnitten vorgestellten Maximum-A-Posteriori (MAP)
Detektionsalgorithmen können für die SISO Entzerrung auch Maximum-Likelihood-Se-
quence-Estimation (MLSE) Algorithmen, wie z.B. der Soft-Output Viterbi-Algorithmus
(SOVA) [HH89] oder der Soft-Output Viterbi Equalizer (SOVE) [KB90] verwendet wer-
den. Diese MLSE-Algorithmen basieren auf dem Viterbi-Algorithmus, der erstmalig 1972
von Forney [For72] zur Entzerrung von ISI-Kanälen eingesetzt wurde. Da beim Viterbi-
Algorithmus ausschließlich eine Vorwärtsrekursion durch das Trellisdiagramm erfolgt, bie-
ten die MLSE-Algorithmen zwar eine geringere Komplexitätals die MAP-Algorithmen
[VY00], zeigen dafür aber auch eine schlechte Leistungsf¨ahigkeit hinsichtlich der zu er-
zielenden Bitfehlerraten [Bau00]. Der Komplexitätsvorteil dieser MLSE-Algorithmen ge-
genüber den MAP-Algorithmen fällt allerdings nur geringaus, da die Anzahl der Zustände
im Trellisdiagramm bei beiden Verfahren gleich hoch ist. Bei nicht-binärerÜbertragung
wächst die Komplexität des SOVA sogar deutlich an [Höh90b], so dass sich der Komple-
xitätsvorteil gegenüber den MAP-Detektoren weiter verringert.
Eine deutliche Komplexitätsreduktion läßt sich durch die Verwendung von zustandsredu-
zierten zustandsbasierten Entzerrern erzielen. Hierbei besteht eine Möglichkeit darin, den
Viterbi-Algorithmus mit einem DFE zu kombinieren und damitdie effektive Kanallänge
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für die Berechnung der Zweigmetrik zu verkürzen [VH74]. Dieses Verfahren wurde 1988
von Duel-Hallen und Heegard [DH89] unter der Bezeichnung Delayed-Decision Feedback
Sequence Estimation (DDFSE) für die Entzerrung wieder aufgegriffen. Für den Einsatz in
iterativen Detektionsprozessen wurde in [LZC00] ein auf dem DDFSE basierender komple-
xitätsreduzierter SISO MAP Entzerrer vorgestellt. Eine weitere Möglichkeit zur Zustands-
reduktion wurde von Eyuboglu und Qureshi in [EQ88] präsentiert, wobei die Reduktion
durch eine Partitionierung der Signalraumkonstellation erzielt wird.
Neben diesen Verfahren der Zustandreduktion kann die Komplexität von zustandsbasier-
ten Detektionsverfahren auch durch vereinfachte Suchalgorithmen im Trellisdiagramm er-
zielt werden. Gängige Verfahren sind hierbei der M- [LA86], [AM84] und T-Algorithmus
[Sim90], die nur eine limitierte Anzahl von Pfaden zu jedem Zeitpunkt im Trellisdiagramm
betrachten.
Eine sehr ausführlich Analyse von verschiedenen zustandsreduzierten Trellis-Detektoren
für das 1000BASE-T Gigabit Ethernet [IE+99] erfolgte in [Har04], wobei sich der DDFSE
als günstig hinsichtlich des Abtausches zwischen der Komplexität und Leistungsfähigkeit
herauskristallisierte.

3.3.4 Asymptotische Grenze der Leistungsfähigkeit bei Maximum-A-
Posteriori Detektion

In diesem Abschnitt wird eine obere asymptotische Grenze f¨ur die Leistungsfähigkeit von
MAP SISO Entzerrern bei perfekter A-Priori Information hergeleitet. Diese obere Grenze
gilt sowohl für den BCJR-MAP, als auch den Max-Log-MAP Entzerrer.
Für den Fall perfekter A-Priori Information sind alle Sendesymbole eines Blocks, die im
Vektor

dKd
1 = [d1 d2 . . . dKd] (3.35)

zusammengefasst werden können, und damit auch sämtlicheCodebits{cn,i}, komplett be-
kannt. Hiermit läßt sich die A-Posteriori Information über ein Codebitcn,i , basierend auf
(3.11), durch den Ausdruck

LE(cn,i) = ln
P(cn,i = 1|rNr

1 ,dn−1
1 , c̃n,i,d

Kd
n+1)

P(cn,i = 0|rNr
1 ,dn−1

1 , c̃n,i,d
Kd
n+1)

(3.36)

berechnen, wobei der Vektor

c̃n,i = [cn,1 . . . cn,i−1 cn,i+1 . . . cn,B] (3.37)

alle zum Symboldn gehörenden Codebits, bis auf das zu detektierende Bitcn,i , beinhaltet.
Mithilfe der Kettenregel für bedingte Wahrscheinlichkeiten1 kann die Berechnung der A-

1p(a1, . . . ,aK) = p(a1)p(a2|a1) · · · p(aK |a1, . . . ,aK−1)
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Posteriori Information (3.36) wie folgt umgeformt werden:

LE(cn,i) = ln
P(cn,i = 1)

P(cn,i = 0)︸ ︷︷ ︸
LE

a (cn,i)

+ ln
P(dn−1

1 , c̃n,i,d
Kd
n+1|cn,i = 1)

P(dn−1
1 , c̃n,i,d

Kd
n+1|cn,i = 0)

︸ ︷︷ ︸
=0

+

ln
p(rNr

1 |dn−1
1 , c̃n,i,d

Kd
n+1,cn,i = 1)

p(rNr
1 |dn−1

1 , c̃n,i,d
Kd
n+1,cn,i = 0)

. (3.38)

Der erste Teil von (3.38) entspricht exakt der A-Priori InformationLE
a (cn,i) des zu detek-

tierenden Codebits. Darüberhinaus fällt der mittlere Ausdruck weg, da die Codebits und
Sendesymbole durch den senderseitigen Interleaver als statistisch unabhängig angenom-
men werden können. Nun läßt sich mit

LE
e (cn,i) = LE(cn,i)−LE

a (cn,i) (3.39)

aus (3.38) direkt die extrinsische Information des MAP Detektors extrahieren:

LE
e (cn,i) = ln

p(rNr
1 |dn−1

1 , c̃n,i,d
Kd
n+1,cn,i = 1)

p(rNr
1 |dn−1

1 , c̃n,i,d
Kd
n+1,cn,i = 0)

. (3.40)

Unter Annahme des ISI-Kanals nach Abbildung 3.4 mit der LängeL ist zu erkennen, daß
die beobachteten Symbolerk für k < n undk≥ L + n keinen Einfluß auf die Berechnung
der extrinsischen Information in (3.40) haben. Zusätzlich definieren wir an dieser Stelle
mit d0

n undd1
n die beiden Symbole aus der Menge des Sendealphabetsϒ, welche durch den

Vektor c̃n,i und das jeweils verschiedene Bitcn,i = (0,1) vollständig definiert sind. Damit
vereinfacht sichLE

e (cn,i) zu

LE
e (cn,i) = ln

L−1
∏

k=0
p(rn+k|dn−1

n−L+1+k,d
n+k
n+1,d

1
n)

L−1
∏

k=0
p(rn+k|dn−1

n−L+1+k,d
n+k
n+1,d

0
n)

, (3.41)

wobei sich die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen in (3.41) unter der Annahme eines
reellwertigenÜbertragungssystems wie folgt berechnen lassen:

p(rn+k|dn−1
n−L+1+k,d

n+k
n+1,d

x
n) =

1√
2σ2

w

e
−

∣∣∣∣∣rn+k−dx
nhk− ∑

l 6=k
dn+k−l hl

∣∣∣∣∣

2

2σ2
w mit x∈ {0,1} . (3.42)

Mit (3.42) läßt sich die Berechnung der extrinsischen Information in 3.41 nochmals ver-
einfacht darstellen:

LE
e (cn,i) =

1
2σ2

w

L−1

∑
k=0




∣∣∣∣∣rn+k−d0

nhk−∑
l 6=k

dn+k−l hl

∣∣∣∣∣

2

−
∣∣∣∣∣rn+k−d1

nhk−∑
l 6=k

dn+k−l hl

∣∣∣∣∣

2


 .

(3.43)
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Wird die Berechnungsvorschrift des jeweils empfangenen Symbols

rn =
L−1

∑
k=0

dn−khk +wn (3.44)

in (3.43) eingesetzt, so läßt sich die extrinsische InformationLE
e (cn,i) folgendermaßen be-

rechnen:

LE
e (cn,i) =

1
2σ2

w

L−1

∑
k=0

[∣∣(d0
n−dn)hk +wn+k

∣∣2−
∣∣(d1

n−dn)hk +wn+k
∣∣2
]
. (3.45)

Nach weiteren Umformungen von (3.45), unter Verwendung derSumme der Energie

Eh =
L−1

∑
k=0

|hk|2 (3.46)

der einzelnen Kanalkoeffizienten und des Ausdrucks

yn = Ehdn +
L−1

∑
k=0

hkwn+k, (3.47)

läßt sichLE
e (cn,i) letztendlich zu

LE
e (cn,i) =

1
2Ehσ2

w

[∣∣yn−Ehd0
n

∣∣2−
∣∣yn−Ehd1

n

∣∣2
]

= ln
p(yn|dn = d1

n)

p(yn|dn = d0
n)

(3.48)

zusammenfassen. Hierbei entsprichtyn der Beobachtung des Sendesymbols am Ausgang
eines intersymbolinterferenzfreien Kanals mit dem Verst¨arkungsfaktorEh und additivem
gefärbten gaußschem Rauschen der VarianzEhσ2

w. D.h., der MAP-Entzerrer wandelt bei
perfekter A-Priori Information den ursprünglichen ISI-Kanal in einen äquivalenten, ISI-
freien Kanal mit dem VerstärkungsfaktorEh und gefärbten gaußschen Rauschen um. Der
Störabstand am Ausgang dieses äquivalenten Kanals berechnet sich somit zu

SNR= SNRMFB = Eh
Es

σ2
w

(3.49)

und erreicht somit die Matched-Filter-Grenze [Pro95]. Damit kann der MAP-Entzerrer im
Idealfall die Intersymbol-Interferenzen komplett auslöschen, ohne den Störabstand zu sen-
ken. Das hier theoretisch gewonnene Ergebnis wird in Abschnitt 3.3.5 mit Simulationen
bestätigt: Das Gesamtsystem mit dem MAP Turbo-Entzerrer erreicht bei sehr guter A-
Priori Information die Leistungsfähigkeit eines codierten Übertragungssystem über einen
AWGN-Kanal ohne Intersymbol-Interferenzen.
Des Weiteren wird durch (3.48) die Aussage aus Abschnitt 3.1bestätigt, daßLE

e (cn,i) aus-
schließlich Information aus der̈Ubertragung über den AWGN-ISI-Kanal enthält, und folg-
lich passend mit dem Begriff Kanalinformation bezeichnet werden kann.
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3.3.5 Simulationsergebnisse

In diesem Abschnitt werden die zuvor vorgestellten BCJR-MAP und Max-Log-MAP
SISO Detektoren unter Anwendung des in Abschnitt 3.1 beschriebenen Turbo-Prinzips als
Turbo-Entzerrer im Empfänger eingesetzt und hinsichtlich ihrer Leistungsfähigkeit, d.h.
der Bitfehlerquote der Informationsbits des Gesamtsystems, miteinander verglichen.
Abbildung 3.6 verdeutlicht den Aufbau des hier verwendetenÜbertragungssystems: Ein
Block von Kb = 32768 Informationsbits{bk} wird durch einen rekursiv-systematischen
Faltungsencoder der RateR= 1/2 und der Generatormatrix

G =

[
7

5

]
(3.50)

zu einer Sequenz vonKc = 65538 Codebits{c′n,i} codiert. Anschließend werden diese
Codebits durch den in Abschnitt 3.2 vorgestellten S-RandomInterleaver mitS= 90 ver-
würfelt:

{cn,i}= Π
({

c′n,i

})
. (3.51)

Diese Verwürfelung ist äußerst wichtig bei verketten Codesystemen, ein Weglassen der In-
terleaver würde zu einer starken Einschränkung hinsichtlich der Bitfehlerquote führen.
Die codierten Sendebits{cn,i} werden in Abhängigkeit von der Modulationsart durch den
Signal-Mapper auf die Sendesymboledn abgebildet. Bei dem hier vorliegendem Szenario
wird eine BPSK-Modulation verwendet. Der zeitdiskrete undim Symboltakt optimal ab-
getastete ISI-Kanal wird wie in Abbildung 3.4 dargestellt,als FIR-Filter modelliert. Die
Kanalkoeffizientenhi des ISI-Kanals werden sowohl durch die physikalischenÜbertra-
gungsbedingungen im eigentlichen Kanal als auch durch die Sende- und Empfangsfilter
bestimmt, wie in Abschnitt 2.2 erläutert.
Für die Simulation wird der ISI-Kanal durch den in Abschnitt 2.3 vorgestellten Proakis C
Kanal [Pro95] modelliert, der sehr starke Intersymbol-Interferenzen verursacht. Die Ka-
nalkoeffizienten (2.14) werden für die folgenden Simulationen als im Empfänger bekannt
vorausgesetzt. Dieser zeitdiskrete ISI-Kanal wird mit denSendesymbolendn gespeist; die
am Kanalausgang anliegenden Symbolevn werden mit additivem mittelwertfreien weis-
sen gaußschem Rauschen gestört und liegen schließlich alsempfangene Symbolern am
Empfänger an. Die SISO-Kanaldecodierung wird durch einenBCJR-MAP Decoder aus-
geführt.

ΠFaltungs-
Encoder

BPSK-
Modulator

ISI
Kanal

kb
inc ,inc ,′ nd nv

nw

nr

Abbildung 3.6: Sender und ISI-Kanal: Seriell verkettetes Codesystem



44 3 ZUSTANDSBASIERTETURBO-ENTZERRUNG

0 2 4 6 8 10 12
10

−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

E
b
/N

0
 (dB)

B
E

R

Iteration 0    
Iteration 1    
Iteration 2    
Iteration 3    
Iteration 4    
Iteration 5    
Iteration 6    
Iteration 7    
Iteration 8    
Iteration 9    
Iteration 10   
Iteration 11   
Iteration 12   
Iteration 13   
Iteration 14   
cod. AWGN−Kanal

Abbildung 3.7: Bitfehlerrate für BCJR-MAP Turbo-Entzerrung, Proakis C Kanal

Exakt dieses Testszenario wurde von Tüchler in [TKS02] eingeführt und seither in vielen
Publikationen wiederverwendet. Durch dieses standardisierte Simulationsszenario lassen
sich die verschiedenen Algorithmen der Turbo-Entzerrung sehr gut hinsichtlich ihrer Lei-
stungsfähigkeit miteinander vergleichen.
Die Abbildung 3.7 zeigt die Bitfehlerrate der decodierten Informationsbitŝbk bei Verwen-
dung des BCJR-MAP Turbo-Entzerrers im angegebenen Simulationsszenario. Zusätzlich
ist die Bitfehlerratenkurve für die codiertëUbertragung über einen nicht-frequenzselektiven
AWGN-Kanal, d.h. einen Kanal ohne Intersymbol-Interferenzen, dargestellt. Schon die
erste Turbo-Iteration erzielt bei einer Bitfehlerrate von10−4 einen Gewinn von 3.7 dB
im Vergleich zur nicht-iterativen Detektion. Nach weiteren vier Iterationen erreicht der
BCJR-MAP Turbo-Entzerrer bei derselben Bitfehlerrate dieÜbertragungseigenschaften
des codierten Systems über den nicht-frequenzselektivenAWGN-Kanal. Damit entzerrt
der BCJR-MAP Turbo-Entzerrer die Intersymbol-Interferenzen vollständig, ohne dabei das
SNR abzusenken, und erreicht die in Abschnitt 3.3.4 hergeleitete Matched-Filter-Grenze.
Schon ab einem StörabstandEb/N0 von 3.7 dB erzielt der BCJR-MAP Turbo-Entzerrer
nach der 14. Iteration nahezu die Leistungsfähigkeit des codierten Systems mit nicht-
frequenzselektivem AWGN-Kanal.
Unterhalb dieses Störabstandes zeigt der BCJR-MAP Turbo-Entzerrer jedoch sehr schlech-
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te Konvergenzeigenschaften, über die verschiedenen Iterationen läßt sich das Detektions-
ergebnis nur minimal verbessern. Dieser Effekt ist typischfür Turbo-Systeme, da bei sehr
geringem SNR der Informationsgehalt der ausgetauschten extrinsischen Information zwi-
schen den Komponentendecodern relativ gering ist und damitnur zu einer unzureichend
besseren Decodierung der nachfolgenden SISO-Komponente beitragen kann. Auf dieses
Konvergenzverhalten von Turbo-Systemen wird in Abschnitt3.4 mithilfe des EXIT-Charts
[Bri01] genauer eingegangen.
In Abbildung 3.8 wird die Leistungsfähigkeit des suboptimalen Max-Log-MAP mit dem
BCJR-MAP Turbo-Entzerrer verglichen. Hierzu sind die Bitfehlerraten nach 14 Iterationen
eingetragen, zusätzlich wiederum die Bitfehlerrate bei codierterÜbertragung über einen
nicht-frequenzselektiven AWGN-Kanal. Die Degradation durch den suboptimalen Max-
Log-MAP Entzerrer beträgt bei einer Bitfehlerrate von 10−2 nur 0.6 dB, ab einem Störab-
standEb/N0 von 4.5 dB erreicht auch die Turbo-Detektion mit dem Max-Log-MAP Entzer-
rer nach 14 Iterationen die Leistungsfähigkeit des codierten Systems mit nicht-frequenzse-
lektivem AWGN-Kanal. Die geringfügig schlechteren Konvergenzeigenschaften des Max-
Log-MAP Entzerrers liegen darin begründet, daß der Max-Log-MAP SISO-Detektor bei
schwacher A-Priori InformationLE

a (cn,i) eine schlechtere extrinsische InformationLE
e (cn,i)

als der BCJR-MAP SISO-Detektor berechnet. Bei A-Priori Information mit hohem Infor-
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Abbildung 3.8: Bitfehlerrate nach 14 Iterationen, ProakisC Kanal
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mationsgehalt hingegen zeigt der Max-Log-MAP Entzerrer ein nahezu gleich gutes Detek-
tionsverhalten wie der BCJR-MAP SISO-Detektor, was genauer in Abschnitt 3.4 gezeigt
wird.

3.4 EXIT-Chart: Konvergenzanalyse von verketteten Sy-
stemen

In diesem Abschnitt wird die Anwendung desEXtrinsic Information Transfer(EXIT)
Charts, einem Konvergenzanalysetool für verkette Systeme, für die Turbo-Entzerrung erläu-
tert.
Das EXIT Chart wurde original von Ten Brink [Bri01], [Bri99]für die Konvergenzanalyse
von seriell und parallel verketteten Turbo Codes entwickelt. Grundidee hierbei ist die Vi-
sualisierung des Austausches der extrinsischen Information zwischen den einzelnen Soft-
Input Soft-Output Decodern in einer graphischen Darstellung. Mittels des EXIT Charts
lassen sich die Systemparameter, wie z.B. die Wahl der Encoder im Sender, optimieren
und das Konvergenzverhalten des zu untersuchenden Systemsüber die verschiedenen Ite-
ration voraussagen. Da sich der ISI-Kanal mit einem Faltungsencoder der CoderateR= 1
modellieren läßt, kann das EXIT Chart nach Ten Brink auch f¨ur die Turbo-Entzerrung ver-
wendet werden [TKS02].

3.4.1 Modellierung der Übertragungscharakteristik von SISO Kom-
ponenten

Beim EXIT Chart wird für jede Soft-Input Soft-Output Komponente dieÜbertragungscha-
rakteristik zwischen der am Eingang anliegenden A-Priori InformationLa(cn,i) und der ex-
trinsischen InformationLe(cn,i) am Ausgang ermittelt. Grundlegend bei Ten Brinks Ansatz
ist die Annahme, daß sich die A-Priori Information am Eingang einer SISO-Komponente
durch eine gaußverteilte, mittelwertfreie Zufallsvariable wa,n mit der Varianz
σ2

a = E
{
|wa,n|2

}
in Abhängigkeit der bekannten übertragenen Bitscn,i, modellieren läßt:

La(cn,i) = µa · (2 ·cn,i−1)+wa,n. (3.52)

Ten Brink weist in [Bri01] nach, daß sich der Mittelwertµa direkt in Abhängigkeit der
Varianzσ2

a berechnen läßt, so daß sich folgende Abhängigkeit zwischen den beiden Werten
ergibt:

µa =
σ2

a

2
. (3.53)

Hiermit zeigt sich ein entscheidender Vorteil von Ten Brinks Modell: Durch die Abhängig-
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Abbildung 3.9: EXIT Chart, Einbettung des SISO Entzerrers in Testumgebung

keit zwischen Mittelwertµa und Varianzσ2
a gemäß (3.53) läßt sich die A-Priori Informati-

onLa(cn,i) in (3.52) alleinig durch die Varianzσ2
a und die bekannten Sendebits vollständig

modellieren. Damit kann die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion für alle L-Werte innerhalb
eines Blocks mit

pLa (ξ|C = c) =
1√

2πσ2
a

·e−

(
ξ−σ2

a
2 (2c−1)

)2

2σ2
a , mit c∈ {0,1} (3.54)

angegeben werden. Mithilfe dieser Verbundwahrscheinlichkeitsdichte und der Annahme,
daß die Sendebits statistisch unabhängig sind, läßt sichder gemeinsame Informationsgehalt
Ia = I(C;La) [CT91], [Ham86] mit 0≤ ILa ≤ 1 zwischen den übertragenen BitsC und den
L-WertenLa wie folgt berechnen:

Ia =
1
2
· ∑

c=0,1

∫ +∞

−∞
pLa (ξ|C = c)

2 · pLa (ξ|C = c)
pLa (ξ|C = 0)+ pLa (ξ|C = 1)

dξ. (3.55)

Im Folgenden wird dieser gemeinsame Informationsgehalt zwischen den gesendeten
Codebits und den L-Werten einfachheitshalber als Informationsgehalt bezeichnet. Unter
der Verwendung von (3.54) und (3.55) kann der Informationsgehalt

Ia(σ2
a) = 1−

∫ ∞

−∞

1√
2πσ2

a

·e−

(
ξ−σ2

a
2 (2c−1)

)2

2σ2
a · ld

[
1+e−ξ

]
dξ (3.56)

der modellierten A-Priori Information bestimmt werden, wobei Ia ausschließlich von der
Varianzσ2

a abhängt. Die ExtremaIa(σ2
a = 0) = 0 undIa(σ2

a→ ∞) = 1 beschreiben somit
nicht vorhandene und perfekt bekannte A-Priori Information. Der InformationsgehaltIe der
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Abbildung 3.10: Übertragungskennlinie für BCJR-MAP Entzerrer bei verschiedenen
Störabständen, Proakis C Kanal, BPSK Modulation

extrinsischen Information am Ausgang der SISO Komponente kann analog zu (3.55) mit

Ie =
1
2
· ∑

c=0,1

∫ +∞

−∞
pLe (ξ|C = c)

2 · pLe (ξ|C = c)
pLe (ξ|C = 0)+ pLe (ξ|C = 1)

dξ (3.57)

berechnet werden.
Damit läßt sich nun diëUbertragungscharakteristik der AusgangsinformationIe in Abhän-
gigkeit des Informationsgehaltes der A-Priori Information Ia für einzelne SISO Kompo-
nente aufstellen:

Ie = T(Ia). (3.58)

Für die Ermittlung vonT(Ia) einer SISO Komponente wird diese in eine Testumgebung
eingebettet; Abbildung 3.9 zeigt eine solche Anordnung für einen SISO Entzerrer. Der SI-
SO Entzerrer wird mit dem empfangenen Symbolenrn und der A-Priori InformationLE

a
gespeist. Diese A-Priori Information wird nach Vorschrift3.52 generiert und durch die
Wahl der Varianzσ2

a, die mit Verknüpfung über (3.56) einem Informationsgehalt IE
a ent-

spricht, charakterisiert. Am Eingang des zu testenden SISOEntzerres liegt damit A-Priori
Information mit fest definiertem InformationsgehaltIE

a an.
Am Entzerrerausgang soll der InformationsgehaltIE

e der extrinsischen Information be-
stimmt werden. Zur Berechnung vonIE

e muß die Verbundwahrscheinlichkeitsdichte
pLE

e
(ξ|C = c) bekannt sein. Da eine Gaußverteilung fürpLE

e
(ξ|C = c) nicht vorausgesetzt

werden kann, werden in Ten Brinks Ansatz die Verbundwahrscheinlichkeitsdichten
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Abbildung 3.11: EXIT Chart, Einbettung des SISO Kanaldecoders in Testumgebung

pLE
e
(ξ|C = 0) und pLE

e
(ξ|C = 1) mittels eines Histogramms über den Block aller L-Werte

LE
e (cn,i) bestimmt. Mithilfe numerischer Intergration läßt sich aus den so gewonnenen Ver-

bundwahrscheinlichkeitsdichtenpLE
e
(ξ|C = 0) und pLE

e
(ξ|C = 1) der Informationsgehalt

IE
e der extrinsischen Information unter Verwendung von (3.54)und (3.57) berechnen.

Damit läßt sich für den SISO Entzerrer schrittweise dieÜbertragungscharakteristik

IE
e = T(IE

a ,SNRE,h,MOD) (3.59)

mittels der Einbettung des Entzerrers in die Testumgebung nach Abbildung 3.9 bestim-

men, wobei die Rahmenparameter wie das Signal-zu-Rauschverhältnis SNRE = E{|dn|2}
E{|wn|2} , die

Kanalimpulsantworth und die Modulation konstant gehalten werden müssen. Abbildung
3.10 zeigt diesëUbertragungscharakteristik des BCJR-MAP SISO Entzerrersfür das Si-
mulationsszenario aus Abschnitt 3.3.5 (Proakis C Kanal, BPSK-Modulation) für verschie-
dene Signal-zu-Rauschverhältnisse. Die jeweiligen Kurven starten beiIE

a = 0, d.h. dem
BCJR-MAP Entzerrer liegt keine A-Priori Information vor. Dies entspricht einem BCJR-
MAP Entzerrer in einem nicht-iterativen Empänger. In Abbildung 3.10 ist gut zu erkennen,
daß sich der InformationsgehaltIE

e der extrinsischen Information des Entzerrers durch den
Einsatz von A-Priori Information erheblich steigern läßt. Bei einem Störabstand von z.B.
SNRE = 5 dB läßt sich dadurch der extrinsische Informationsghalt von IE

e = 0.36 bis auf
maximalIE

e = 0.86 erhöhen.
Analog zu der Vorgehensweise beim SISO Entzerrer kann dieÜbertragungscharakteristik

ID
e = T(ID

a ,COD) (3.60)

des SISO Kanaldecoders bestimmt werden; hierzu wird der Decoder für die vorgegebe-
ne Codeart (COD) in die modifizierte Testumgebung nach Abbildung 3.11 eingebettet.
Wiederum wird der InformationsgehaltID

a der A-Priori Information über die Varianzσ2
a

vorgegeben und der dazugehörende InformationsgehaltID
e der extrinsischen Information

LD
e am Decoderausgang ermittelt. Schrittweise läßt sich nun wie zuvor beim Entzerrer die

Übertragungscharakteristik für den SISO Kanaldecoder bestimmen. Abbildung 3.12 zeigt
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Abbildung 3.12:Übertragungskennlinie für verschiedene Faltungscodes

ID
e = T(ID

a ,COD) für einen BCJR-MAP Kanaldecoder mit verschiedenen Faltungscodes
der CoderateR= 1/2 und den jeweils dazugehörigen punktierten Versionen mitR= 2/3.
Die Generatorpolynome G sind in oktaler Schreibweise angegeben.
Wie zu erwarten, benötigen die nicht-punktierten Faltungscodes der RateR= 1/2 für ei-
ne leistungsfähige Decodierung einen geringeren InformationsgehaltID

a als die punktierten
Varianten. Darüberhinaus ist zu beobachten, daß der SISO Decoder beim einfacheren Code
G = [1,7/5] mit dem kurzen CodegedächtnisD = 2 bei schwacher A-Priori Information
(ID

a < 0.5) eine bessere extrinsische Information berechnet, als der mit dem längeren Code-
gedächtnisD = 4 versehene CodeG = [23,35]. Dieser Effekt kehrt sich jedoch bei starker
A-Priori Information um, hier zeigt der Code mit dem längeren Gedächtnis bessere Ergeb-
nisse.

3.4.2 Konvergenzanalyse bei der Turbo-Entzerrung

In diesem Abschnitt wird die Technik der EXIT-Chart Analyseauf die Turbo-Entzerrung
angewendet. Nach dem in Abschnitt 3.4.1 vorgestellten Verfahren läßt sich der Informati-
onsgehalt der extrinsischen Information am Ausgang einer SISO-Komponente in Abhängig-
keit der eingangsseitigen A-Priori Information in einerÜbertragungsfunktion darstellen. So
beschreibt z.B.

IE
e = T(IE

a ,SNRE,h,MOD) (3.61)
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die Übertragungscharakteristik eines SISO Entzerrers. Da nach dem Turbo-Prinzip die ex-
trinsische Information des Entzerrers als A-Priori Information für den Kanaldecoder ver-
wendet wird, haben folglich die am Eingang des Kanaldecoders anliegenden L-WerteLD

a
den Informationsgehalt

ID
a = IE

e , (3.62)

der dem Informationsgehalt der extrinsischen Informationdes Entzerrers entspricht. Umge-
kehrtes gilt ebenso für den Informationsgehalt der A-Priori InformationLE

a des Entzerrers:

IE
a = ID

e . (3.63)

Dieser Austausch des Informationsgehaltes der extrinsischen Informationen zwischen den
SISO-Komponenten ist in Abbildung 3.13 dargestellt. Mit (3.62) und (3.63) können nun die
Übertragungsfunktionen vom SISO Entzerrer und SISO Kanaldecoder in einem Diagramm
zusammengefasst werden, dem sog. EXIT Chart. Hierfür müssen allerdings die Abzisse
und Ordinate des äußeren Decoders, also des SISO Kanaldecoders, gegeneinander ausge-
tauscht werden.
Abbildung 3.14 zeigt das EXIT-Chart für den BCJR-MAP Entzerrer und den nicht-punk-
tierten FaltungscodeG = [1,7/5]. Zusätzlich ist der Austausch der extrinsischen Informa-
tion bei einem Störabstand vonEb/N0 = 4 dB in Form einer “Zick-Zack“-Trajektion im
EXIT Chart visualisiert. Nach neun Iterationen erreicht der BCJR-MAP Turbo-Entzerrer
keine Verbesserung des extrinsischen Informationsgehaltes, da sich die Kurven von SISO
Entzerrer und Decoder in Sättigungspunkt A schneiden. DieLage dieses Sättigungspunktes
erklärt, warum der BCJR-MAP Turbo-Entzerrer beiEb/N0 = 4 dB in der Bitfehlerraten-
kurve nach Abbildung 3.7 die Leistungsfähigkeit des Referenzsystems, d.h. des codierten
AWGN-Systems ohne ISI-Kanal, nicht ganz erreicht: Der Informationsgehalt der A-Priori
Information des Entzerrers erreicht nicht ganz den Optimalwert vonIE

a = 1.0, daher kann

SISO
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Abbildung 3.13: Austausch Informationsgehalt der exrinsischen Informationen
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Abbildung 3.14: EXIT Chart für BCJR-MAP Entzerrer, Proakis C Kanal, BPSK Modula-
tion

der SISO BCJR-MAP Entzerrer nicht sämtliche Intersymbol-Interferenzenen beseitigen.
Bei einem Störabstand vonEb/N0 = 5 dB würde der BCJR-MAP Turbo-Entzerrer nach ei-
nigen Iterationen Sättigungspunkt B erreichen, womit demEntzerrer mitIE

a ≈ 1.0 nahezu
perfekte A-Priori Information vorläge und damit die Leistungsfähigkeit des Referenzsy-
stems erreicht würde. Dies wird auch durch die per Simulation gewonnene Bitfehlerra-
tenkurve in Abbildung 3.7 bestätigt und untermauert die inAbschnitt 3.3.4 hergeleitete
Matched-Filter-Leistungsfähigkeit des BCJR-MAP SISO Entzerrers bei idealer A-Priori
Information.
Des Weiteren läßt sich mit dem EXIT-Chart der Mindest-Störabstand für die Konvergenz
des BCJR-MAP Turbo-Entzerrers ermitteln. BeiEb/N0 = 3 dB schneiden sich die Kur-
ven von Entzerrer und Decoder im Sättigungspunkt C sehr fr¨uh und die Konvergenz stoppt
an dieser Stelle. Es muß also eine Art Tunnel zwischen denÜbertragungskennlinien von
Entzerrer und Decoder existieren, damit sich die extrinsische Information sukzessive von
Iteration zu Iteration verbessern kann.
Abschließend werden in Abbildung 3.15 die Konvergenzeigenschaften des suboptimalen
Max-Log-MAP Entzerrer mit dem BCJR-MAP bei einem Störabstand vonEb/N0 = 4 dB
verglichen. Bei schwacher A-Priori InformationIE

a < 0.5 liegt dieÜbertragungskennlinie
des Max-Log-MAP Entzerrers deutlich unterhalb der des mathematisch optimalen BCJR-
MAP Entzerrers, während beide Kennlinien bei sehr starkerA-Priori Information zusam-
menlaufen. Dies erklärt sich durch die beim Max-Log-MAP Entzerrer verwendete Appro-
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Abbildung 3.15: EXIT Chart für BCJR-MAP und Max-Log-MAP Entzerrer, Proakis C
Kanal, BPSK Modulation

ximation (3.28), durch die bei der Berechnung der Vor- und R¨uckwärtsrekursionen (3.29)
nur der wahrscheinlichste in einen ZustandSn mündende Pfad verwendet wird. Die Nähe-
rung ist bei starker A-Priori Information sehr gut, da hierbei der richtige Pfad, der den
real ausgesendeten Symbolen und den dazugehörendenÜbergängen im Trellisdiagramm
entspricht, eine sehr hohe Wahrscheinlichkeit bekommt, und damit alle anderen Pfade ver-
nachlässigt werden können. Bei schwacher A-Priori Information hingegen können durch-
aus mehrere Pfade änhlich hohe Wahrscheinlichkeiten besitzen, so daß wertvolle Informa-
tion durch die Approximation (3.28) und damit das Weglassender übrigen Pfade verloren
geht.
Das EXIT-Chart in Abbildung 3.15 zeigt, daß sich beiEb/N0 = 4 dB dieÜbertragungs-
kennlinien vom Max-Log-MAP Entzerrer und SISO Kanaldecoder beinahe berühren, so
daß sehr viele Iterationen nötig wären, um den Tunnel zwischen diesen Kurven zu durch-
laufen und in den theoretisch möglichen SättigungspunktA zu gelangen. Ferner ist die
durch Simulation gewonnene Trajektion über 14 Iterationen eingetragen, die dem Simula-
tionsszenario aus Abschnitt 3.3.5 entspricht. Hierbei erreicht der Max-Log-MAP Entzerrer
allerdings noch längst nicht Sättigungspunkt A, somit ist die Bitfehlerratenquote des Ge-
samtsystems suboptimal. Dies wird auch durch die Bitfehlerratenkurve in Abbildung 3.8
bestätigt. Zwar zeigt sich eine Verbesserung der Bitfehlerrate über die Turbo-Iterationen,
allerdings wird die Leistungsfähigkeit des Referenzsystems bei weitem verfehlt.
Darüberhinaus ist in Abbildung 3.15 zu erkennen, daß nach ca. 13 Iterationen die Trajektion
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des simulierten Max-Log-MAP Entzerrers nicht mehr exakt der Vorgabe der̈Ubertragungs-
kennlininen folgt. Dieser Effekt erklärt sich durch den nicht perfekten Interleaver im simu-
lierten System. Die Konvergenzanalyse mit dem EXIT-Chart setzt statistisch unabhängige
A-Priori Information voraus. Hierfür müßte jedoch der ineinem Turbo-System eingesetzte
Interleaver unendlich groß sein, folglich wäre auch die Blocklänge von Informations- und
Codebits unendlich hoch. Der hier verwendete S-Random Interleaver mit einer Blocklänge
von Kc = 65538 kommt diesem idealen Interleaver jedoch schon recht nahe. Bei kleineren
Blocklängen zeigen sich teilweise erhebliche Leistungseinbußen [TKS02], und das EXIT-
Chart kann nicht mehr sinnvoll zur Voraussage der Konvergenzeigenschaften eingesetzt
werden.

3.5 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden zunächst die Grundlagen des Turbo-Prinzips erläutert, das ge-
nerell auf verkette Systeme - sowohl seriell als auch parallel verkettet - angewendet wer-
den kann. Ursprünglich wurde dieses Prinzip für die iterative Decodierung von verkette-
ten Codes eingesetzt, der sogenannten Turbo-Decodierung.Bei der Turbo-Entzerrung wer-
den Kanalcodierung und der ISI-Kanal als seriell verkettetes Codesystem betrachtet; daher
kann im Empfänger eine iterative Detektion nach dem Turbo-Prinzip erfolgen. Zentrale
Elemente dieser iterativen Detektion sind die SISO Komponenten, welche abwechselnd
weiche Zuverlässigkeitsinformation untereinander austauschen. Angelehnt an die Turbo-
Decodierung, wurden in diesem Kapitel mit dem BCJR-MAP und Max-Log-MAP zu-
standsbasierte SISO Entzerrer vorgestellt, die den ISI-Kanal als nichtrekursiven Faltungs-
encoder mit der RateR= 1 behandeln. Der BCJR-MAP SISO Entzerrer ist dabei der ma-
thematisch optimale Detektor bezüglich der Symbolfehlerwahrscheinlichkeit, allerdings ist
hierbei die Komplexität relativ hoch. Mit dem Max-Log-MAPAlgorithmus kann die Kom-
plexität deutlich gesenkt werden.
Des Weiteren wurde eine obere Grenze der Leistungsfähigkeit der zustandsbasierten SISO
Entzerrer bei perfekter A-Priori Information hergeleitet. Es wurde gezeigt, daß für diesen
Fall die Matched-Filter Grenze erreicht wird.
Mithilfe von Simulationen in einem Testszenario mit stark frequenzselektivem Kanal wur-
de gezeigt, daß sich durch die Iterationen bei der Turbo-Iterationen große Gewinne erzielen
lassen. Hierbei wurde auch das Erreichen der zuvor hergeleiteten Matched-Filter Grenze für
den BCJR-MAP und Max-Log-MAP Turbo-Entzerrer bestätigt.Allerdings ist hierfür ein
bestimmter Störabstand nötig, vorher setzt keine Konvergenz des Turbo-Systems ein. Der
komplexitätsreduzierte Max-Log-MAP ist hinsichtlich der Konvergenzeigenschaften nur
geringfügig schlechter als der optimale BCJR-MAP SISO Entzerrer. Abschließend wurde
mit dem EXIT-Chart ein Verfahren zur Konvergenzanalyse beiverketteten System vorge-
stellt und auf die Turbo-Entzerrung mit den zustandsbasierten SISO Entzerrern beim zuvor
betrachteten Simulationsszenario angewendet.
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Ein großer Vorteil der Turbo-Entzerrung besteht darin, daßsie ausschließlich die Signal-
verarbeitung im Empfänger betrifft. D.h., die Turbo-Entzerrung kann generell bei beste-
henden Systemen eingesetzt werden, falls ein verkettetes System aus Kanalencoder und
frequenzselektivem Kanal vorliegt. Damit kann das Verfahren der Turbo-Entzerrung sehr
gut nachträglich zu Verbesserung der Leistungsfähigkeit von Empfängern verwendet wer-
den, ohnëAnderungen am jeweiligen Standard vornehmen zu müssen.



Kapitel 4

Filterbasierte MMSE Turbo-Entzerrung

Generell lassen sich SISO Entzerrer in die Klassen der zustandsbasierten und der filterba-
sierten Entzerrer einordnen. Die in dem vorangegangenem Kapitel vorgestellten zustands-
basierten SISO Entzerrer zeigen einerseits sehr gute Konvergenzeigenschaften und Bit-
fehlerquoten im Gesamtsystem, andererseits wird dieser Vorteil durch eine exponentielle
Abhängigkeit der Komplexität von der Alphabetgröße derSendesymbole und der Länge
des Kanalgedächtnisses erkauft. Damit wird der praktische Einsatz dieser zustandsbasierten
SISO-Entzerrer inÜbertragungssystemen stark eingeschränkt, insbesondere dann, wenn
höherstufige Modulationsarten und weitgespreizte ISI-Kanäle mit dementsprechend lan-
gem Kanalgedächtnis vorliegen. Auf dem Gebiet der zustandsbasierten SISO Entzerrer hat
es deshalb verschiedene Vorschläge zur Komplexitätsreduktion gegeben, welche in Ab-
schnitt 3.3.3 kurz aufgeführt und erläutert sind.
Die Klasse der filterbasierten Entzerrer wurde erstmalig 1997 von Laot, Glavieux und La-
bat für die Turbo-Detektion verwendet [Lao97], [GLL97]. Hierbei setzt Laot eine Struktur
bestehend aus zwei adaptiven linearen Filtern ein: Das eineFilter dient als Empfangsfilter,
während das zweite Filter die Intersymbol-Interferenzenschätzt und vom Ausgang des er-
sten Filters abzieht. Dazu wird das zweite Filter mit den ausder extrinsischen Information
des Kanaldecoders geschätzten Sendesymbolen gespeist. Die Filterkoeffizienten werden
durch denLeast Mean Square(LMS) oder Recursive Least Square(RLS) Algorithmus
nach dem MMSE-Kriterium adaptiv eingestellt [Hay96].
Der entscheidende Durchbruch hinsichtlich der iterativenfilterbasierten MMSE Detektion
gelang 1998 Wang und Poor [WP98], [WP99], welche einen linearen SISO MMSE Detek-
tor mit weicher Intersymbolinterferenz-Auslöschung in einem codierten CDMA-System
einsetzten. Hierbei besteht der MMSE Detektor wie beim Laotschen Entzerrer aus zwei li-
nearen Filtern, allerdings werden deren zeitvarianten Koeffizienten direkt in Abhängigkeit
von der A-Priori Information für jedes empfangene Symbol neu berechnet. Die Grundla-
gen dieses MMSE Detektors unter Einbeziehung von A-Priori Information sind in [Poo94]
beschrieben.
Singer, Nelson und Kötter stellten in [SNK99] einen dem Wang/Poor MMSE Detektor sehr
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ähnlichen filterbasierten MMSE Turbo-Entzerrer vor, dessen zwei lineare Filter ebenfalls
direkt in Abhängigkeit der A-Priori Information berechnet werden. Im Folgenden wurde
die Einbettung dieses linearen MMSE SISO Entzerrers mit zeitvarianten Filterkoeffizien-
ten im Empfänger als Turbo-Entzerrer von Tüchler sehr ausführlich untersucht [TSK03],
[Tüc00] und [TKS02].
Die Komplexität dieser linearen MMSE Detektoren mit zeitvarianten Filterkoeffizienten
hängt zwar nicht mehr von der Größe des Sendesymbolalphabets ab, allerdings muß pro
empfangenes Symbol eine Matrix der DimensionN×N invertiert werden, wobeiN die
Filterlänge des MMSE Entzerres darstellt. Deshalb stellten Wang und Poor in [WP99]
zwei Varianten des MMSE SISO Detektors vor, die zeitinvariante Filterkoeffizienten ver-
wenden. Damit entfällt die Matrixinversion pro empfangenes Symbol zur Berechnung der
Filterkoeffizienten. Diese beiden komplexitätsreduzierten Varianten wurden von Tüchler
in [TKS02] als MMSE SISO Entzerrer in der Turbo-Entzerrung verwendet. Darüberhinaus
stellte Tüchler in [TSK03] einen weiteren komplexitätsreduzierten MMSE SISO Entzerrer
mit zeitinvarianten Filterkoeffizienten vor, der demententsprechend auch nur eine Matrixin-
version pro empfangenen Block benötigt, dabei aber im Gegensatz zu den beiden vorheri-
gen komplexitätsreduzierten Varianten die Qualität dervorliegenden A-Priori Information
bei der Filterkoeffizientenberechnung mitberücksichtigt.
Leicht zeitverzögert zu den Arbeiten von Tüchler übertrug auch Wang seinen MMSE De-
tektor aus [WP99] auf das Gebiet der Turbo-Entzerrung [RW01]. Die Erweiterung des
zeitvarianten linearen MMSE Turbo Entzerrers auf höherstufige nicht-CM1 Modulationen
wurde z.B. in [DV02] und [VZH02] vorgestellt und untersucht.
Als Erweiterung zum linearen MMSE Turbo Entzerrer wurde in [Wit03] ein erweitert-
lineares Filter zur iterativen MMSE Detektion verwendet. Dieses erweitert-lineare Fil-
ter ist in der Lage, ein rotationsvariantes Eingangssignalauszuwerten, wodurch die Lei-
stungsfähigkeit gegenüber dem streng linearen MMSE Detektor erhöht werden kann. Die-
se Charakteristik kann das Eingangssignal während der Turboiterationen annehmen, da
die rotationsvariante A-Priori Information vom Kanaldecoder zum erweitert-linearen Fil-
ter zurückgeführt wird. Das erweitert-lineare Filter besteht aus zwei Filtern, wobei für
die exakte Berechnung dieser beiden Filter zwei Matrixinversionen notwendig sind. Somit
erhöhen sich die Implementierungskosten im Vergleich zumeingangs erwähnten linearen
MMSE Turbo Entzerrer deutlich. In [DMU05] wurde gezeigt, dass die Leistungsfähigkeit
des erweitert-linearen Filters bei der Verwendung als iterativer MMSE Entzerrer nach eini-
gen Iterationen nicht wesentlich über der Leistungsfähigkeit des iterativen streng linearen
MMSE Entzerrers liegt. Daher wird das erweitert-lineare Filter zur iterativen MMSE De-
tektion für die Turbo-Entzerrung im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter untersucht.
In Abschnitt 4.1 wird zunächst der lineare MMSE SISO Entzerrer mit zeitvarianten Fil-
terkoeffizienten in Abhängigkeit von A-Priori Information hergeleitet. Danach werden in
den Abschnitten 4.2.1 - 4.2.3 die verschiedenen komplexit¨atsreduzierten MMSE SISO
Entzerrer mit zeitinvarianten Filterkoeffizienten vorgestellt. Diese drei komplexitätsredu-
zierten Entzerrer lassen sich direkt aus dem in Abschnitt 4.1 hergeleiteten zeitvarianten

1Constant-Modulus
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Abbildung 4.1: Grundstruktur SISO Entzerrung mit zeitvarianten Filterkoeffizienten

Ansatz ableiten. Zusätzlich wird in Abschnitt 4.2.2 eine asymptotische Grenze der Lei-
stungsfähigkeit für den MMSE SISO Entzerrer bei idealer A-Priori Information hergeleitet.
Zur Vollständigkeit wird in Abschnitt 4.3 der auf einer LMSbzw. RLS-Adaption basieren-
de MMSE Entzerrer nach Laot vorgestellt.
Nachfolgend wird die Leistungsfähigkeit dieser filterbasierten MMSE Entzerrer im ite-
rativen Empfänger als Turbo-Entzerrer anhand von Simulationen bei verschiedenen ISI-
Kanälen untersucht und verglichen. Parallel zu diesen Bitfehlerraten-Simulationen werden
die Konvergenzeigenschaften der verschiedenen Entzerrermithilfe des in Abschnitt 3.4
vorgestellten EXIT-Charts analysiert.
Ferner wird die Komplexität der verschiedenen in diesem Kapitel behandelten filterbasier-
ten SISO Entzerrer verglichen, wobei die Komplexität durch die Anzahl der arithmetischen
Operation, d.h. durch die erforderlichen Multiplikationen, Additionen und Divisionen an-
gegeben wird. Abschließend wird auf die Verwendung des rangreduzierten mehrstufigen
Wienerfilters (MSWF) als Turbo-Entzerrung eingegangen, welches eine kostengünstige
Approximation des Wienerfilters darstellt und somit als komplexitätsreduzierte Approxi-
mation für die in den Abschnitten 4.1, 4.2.1 und 4.2.3 erläuterten filterbasierten SISO Ent-
zerrer verwendet werden kann. Auch hier erfolgt eine Analyse der Komplexität anhand der
Ermittlung der erforderlichen arithmetischen Operationen.

4.1 Lineare MMSE SISO Detektion mit zeitvarianten Fil-
terkoeffizienten

Die Grundidee, einen linearen MMSE-Detektor mit zeitvarianten Filterkoeffizienten als
SISO-Detektor in Abhängigkeit der vorliegenden A-PrioriInformation in iterativen Em-
pfängerstrukturen zu verwenden, wurde von Wang/Poor in [WP98] und [WP99] veröffent-
licht. Hierbei wurde der lineare MMSE SISO Detektor für dieiterative Multiuser-Detektion
in CDMA-Systemen eingesetzt. DerÜbergang von der iterativen Multiuser-Detektion zur
iterativen Entzerrung ist naheliegend, da die iterative Entzerrung den Trivialfall der Multi-
user-Detektion in [WP99] fürK = 1 Benutzer darstellt.
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Die Struktur des linearen MMSE SISO Detektors bzw. Entzerrers ist in Abbildung 4.1
dargestellt. Das lineare Filter F mitN = N1+N2+1 zeitvarianten Filterkoeffizienten

f′n = [ f ∗−N1,n f ∗−N1+1,n . . . f ∗N2,n]
T (4.1)

wird mit den Empfangssymbolenrn gespeist, die in dem Vektor

rn = [rn+N1 rn+N1−1 . . . rn−N2]
T (4.2)

zusammengefasst werden. Dieser Empfangsvektorrn wird durch den Ausdruck

rn = Hdn +wn, (4.3)

berechnet, wobeiH dieN× (L+N−1) Kanalfaltungsmatrix

H =





h0 h1 . . . hL−1 0 . . . 0

0 h0 h1 . . . hL−1 . . . 0
...

... .. . . . .

0 . . . 0 h0 h1 . . . hL−1




, (4.4)

darstellt, der Vektordn die übertragenen Symbole

dn = [dn+N1 dn+N1−1 . . . dn−N2−L+1]
T (4.5)

beinhaltet undwn den Rauschvektor beschreibt:

wn = [wn+N1 wn+N1−1 . . . wn−N2]
T . (4.6)

Damit kann das zum Zeitpunktn entzerrte Symbolsn am Ausgang des Entzerrers folgen-
dermaßen berechnet werden

sn = f
′H
n rn−a′n, (4.7)

wobeia′n die zunächst nicht exakter spezifizierte Prior-Information darstellt, die vom Aus-
gang des linearen Filters F abgezogen wird. Auf die Berechnung und die eigentliche nach-
richtentechnische Bedeutung dieser Prior-Information wird im Folgenden genauer einge-
gangen. Zur Berechnung der Filterkoeffizientenf′n und der Prior-Informationa′n wird der
quadratische Fehler zwischen dem Sendesymboldn und dem entzerrten Symbolsn in Ab-
hängigkeit der A-Priori Information minimiert:

(f′n,a
′
n) = arg min

(f′n,a′n)
E
{
|sn−dn|2 |

{
LE

a (cn,i)
}}

. (4.8)

Zur Lösung dieses MMSE Kriteriums wird (4.8) nach dem Filterkoeffizientenvektor und
der Prior Information abgeleitet und zu Null gesetzt:

∂E
{
|sn−dn|2

}

∂f′n
= 2 ·E

{(
f
′H
n Hdn + f

′H
n wn−a′n−dn

)
·
(
dH

n HH +wH
n
)}

= 0 (4.9)

∂E
{
|sn−dn|2

}

∂a′n
= 2 ·E

{(
f
′H
n Hdn + f

′H
n wn−a′n−dn

)}
= 0. (4.10)
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Die Prior-Information läßt sich direkt aus (4.10) in Abhängigkeit der Filterkoeffizientenf′n
und der A-Priori Information angeben:

a′n = f
′H
n H ·E

{
dn|
{

LE
a (cn,i)

}}
−E

{
dn|
{

LE
a (cn,i)

}}
. (4.11)

Durch Einsetzen der in (4.11) berechneten Prior-Information a′n in (4.9) lassen sich die
Filterkoeffizienten

f′n =
(
σ2

wIN +HΛ′nHH)−1
g′n (4.12)

in Abhängigkeit von
{

LE
a (cn,i)

}
ermitteln. Hierbei stelltIN die N×N Einheitsmatrix,Λ′n

die Kovarianzmatrix

Λ′n = E
{

dndH
n |
{

LE
a (cn,i)

}}
−E

{
dn|
{

LE
a (cn,i)

}}
E
{

dH
n |
{

LE
a (cn,i)

}}

= Cov
(
dn,dn|

{
LE

a (cn,i)
})

(4.13)

des Sendesymbolvektorsdn, undg′n den Vektor

g′n = H · (E
{

dnd∗n|
{

LE
a (cn,i)

}}
−E

{
dn|
{

LE
a (cn,i)

}}
E
{

d∗n|
{

LE
a (cn,i)

}}
)

= H ·Cov
(
dn,dn|

{
LE

a (cn,i)
})

(4.14)

dar. An dieser Stelle treffen Wang/Poor [WP99] und Tüchler[TSK03] die Annahme, daß
die verwendete A-Priori Information

{
LE

a (cn,i
}

statistisch unabhängig ist, da es sich hierbei
gemäß dem Turbo-Prinzip um die vom Interleaver verwürfelte und damit quasi statistisch
unabhängige extrinsische Information

{
LE

a (cn,i)
}

= Π
{

LD
e (c′n,i)

}
(4.15)

des Kanaldecoders handelt. Somit kann die Kovarianz von unterschiedlichen Sendesymbo-
len zu Null gesetzt werden:

Cov
(
dn,dm|

{
LE

a (cn,i)
})

= 0 ∀n 6= m. (4.16)

Damit reduziert sich die KovarianzmatrixΛ′n zur Diagonalmatrix

Λ′n = diag[λn+N1 λn+N1−1 . . . λn−N2−L+1] , (4.17)

mit λn = E
{

dnd∗n|LE
a (cn,i)

}
−E

{
dn|LE

a (cn,i)
}

E
{

d∗n|LE
a (cn,i)

}
, (4.18)

und Vektorg′n läßt sich mit

g′n = Hu ·Cov(dn,dn|
{

LE
a (cn,i)

}
) = Huλn,

mit u =
[
01×(N1) 1 01×(N2+L−1)

]T
(4.19)

in Abhängigkeit der A-Priori Information angeben.
Aus (4.11) und (4.12) geht hervor, daß zur Berechnung der Prior-Informationa′n und der
Filterkoeffizientenf′n der Erwartungswert̂dn = E

{
dn|LE

a (cn,i)
}

und die Kovarianzλn =
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Cov(dnd∗n|LE
a (cn,i)) der Sendesymbole berechnet werden müssen. Diese Aufgabe ¨uber-

nimmt der in Abbildung 4.2 dargestellte Soft-Mapper, der inAbschnitt 4.1.1 genauer be-
schrieben wird.
Gemäß dem Turbo-Prinzip darf die neue berechnete extrinsische InformationLE

e (cn,i) am
Ausgang des Entzerrers nicht von der A-Priori InformationLE

a (cn,i) abhängig sein, somit
wird zum Zeitpunktn die A-Priori Information am Entzerrereingang zu Null gesetzt:

LE
a (cn,i) = 0 ∀i ∈ {1, . . . ,B}. (4.20)

Daher ergeben sich die zeitvarianten Filterkoeffizientenfn für den MMSE SISO Entzerrer
mit nun ausschließlicher extrinsischer Ausgangsinformation zu

fn = Es
(
σ2

wIN +HΛnHH)−1
Hu, (4.21)

Λn = diag[λn+N1 λn+N1−1 . . . λ+1 Es λ−1 . . . λn−N2−L+1] , (4.22)

wobei Es = σ2
d die Energie der mittelwertfreien Sendesymbole ohne A-Priori Informati-

on darstellt. Analog hierzu läßt sich die zeitvariante Prior-Informationan folgendermaßen
berechnen:

an = fH
n
(
Hd̂n−HuuHd̂n

)
. (4.23)

Betrachtet man nun die Berechnung der Prior-Informationan in (4.23) genauer, so wird
ersichtlich, daß es sich hierbei um ein mit den geschätzen Sendesymbolend̂n gespeis-
tes Transversalfilter Q mit zeitvarianten Filterkoeffizientenqn handelt, das die durch Fal-
tung der Kanalimpulsantworth mit dem zeitvarianten Filterfn entstandenen Intersymbol-
Interferenzen schätzt und diese vom Ausgang des Filtersfn abzieht. Die Filterkoeffizienten
dieses ISI-Schätzers Q lassen sich deshalb in dem Vektor

qn = [q−N1,n q−N1+1,n . . . q−1,n 0 q1,n . . . qN2+L−1,n]

= fH
n H− fH

n HuuH (4.24)

zusammenfassen. Führt man noch den Vektor

d̂n =
[
d̂n+N1 d̂n+N1−1 . . . d̂n−N2−L+1

]T
(4.25)

über die geschätzten Sendesymbole ein, so lassen sich diedurch Filter Q geschätzten
Intersymbol-Interferenzen zu

an = qnd̂n (4.26)

berechnen. Abbildung 4.2 zeigt den hergeleiteten MMSE SISO-Entzerrer mit den beiden
zeitvarianten linearen Filtern F und Q, wobei Filter F mit den Empfangssymbolen und der
ISI Schätzer Q mit den geschätzten Sendesymbolen gespeist wird. Die extrinsische In-
formationLE

a (cn,i) am Entzerrerausgang wird mit dem Soft-Demapper aus den entzerrten
Symbolensn und der A-Priori Information berechnet. Auf die genaue Funktionsweise des
Soft-Demappers wird in Abschnitt 4.1.2 eingegangen.
Der lineare MMSE SISO Entzerrer basiert somit auf zwei zeitvarianten Filtern, die mittels
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Abbildung 4.2: SISO Entzerrer mit zeitvarianten Filterkoeffizienten und extrinsischer Aus-
gangsinformation

des MMSE-Kriteriums optimal für die anliegende zeitlich nicht korrelierte A-Priori Infor-
mation berechnet werden. Im Folgenden sei dieser SISO Entzerrer aufgrund der zeitinvari-
anten Filterkoeffizienten mit der AbkürzungTV-IFCgekennzeichnet, wobei die Abkürzung
TV die Zeitvarianz und die AbkürzungIFC für ’Interference-Canceller’ das Eliminieren der
ISI durch den ISI-Schätzer Q verdeutlichen soll.
Hauptnachteil des TV-IFC SISO Entzerrers ist die sehr hohe Komplexität, da für die Be-
rechnung der Filterkoeffizientenfn mit (4.21) eineN×N Matrix invertiert werden muß.
Tüchler schlägt deshalb zur Komplexitätsreduktion in [TSK03] eine rekursive Lösung mit-
tels der Levinson-Durbin Rekursion zur Berechnung vonfn vor. Allerdings wird hierbei
eine Startlösung benötigt, für die wiederum eineN×N Matrix zu invertieren ist, des Wei-
teren ist auch die Berechnung mittels der Levinson-Durbin Rekursion recht aufwendig.
Insofern stellt dieser Vorschlag für eine reales System keine signifikante Komplexitätsre-
duzierung dar.
In der Veröffentlichung von Wang/Poor [WP99], in dem ein solcher linearer MMSE De-
tektor in einem iterativen System (CDMA-Multiuser Detektion) eingesetzt wurde, werden
daher zwei komplexitätsreduzierte MMSE-Detektoren vorgestellt, die anstatt zeitvarian-
ter Filterkoeffizientenfn zeitinvariante Filterkoeffizientenf verwenden. Zusätzlich hierzu
stellte Tuechler in [TSK03] eine weitere komplexitätsreduzierte Variante des MMSE SISO
Detektors mit zeitinvarianten Filterkoeffizienten vor. Auf diese drei komplexitätsreduzier-
ten Varianten wird in den Abschnitten 4.2.1 - 4.2.3 eingegangen.

4.1.1 Soft Mapper

Der Soft Mapper in Abbildung 4.2 berechnet zum einen die aus der A-Priori Information
geschätzten Sendesymboledn, darüberhinaus wird mit der Kovarianzλn = Cov(dn,dn) ein
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Maß über die Zuverlässigkeit vondn bestimmt.
Der ErwartungswertE{dn} entspricht den geschätzten Sendesymbolend̂n und läßt sich in
Abhängigkeit vonLE

a (cn,i) mit der Auftrittswahrscheinlichkeit der einzelnen Sendesymbole
P
(
dn = α j |LE

a (cn,i)
)

zu

d̂n = E
{

dn|LE
a (cn,i)

}
mit i ∈ {1, . . . ,B}

= ∑
α j∈ϒ

α j ·P
(
dn = α j |LE

a (cn,i)
)

(4.27)

berechnen. Da ein fest definiertes Sendesymboldn = α j ∈ ϒ direkt einem Bitvektormj =[
mj ,1 mj ,2 . . . mj ,B

]
zugeordnet wird, kann die AuftrittswahrscheinlichkeitP(dn = α j) in

(4.27) wie folgt aus der A-Priori Information bestimmt werden:

P(dn = α j |LE
a (cn,i)) =

B

∏
i=1

P(mj ,i|LE
a (cn,i))

=
B

∏
i=1

1
2
·
(

1+
(
2 ·mj ,i−1

)
· tanh

(
La(cn,i)

2

))
.

(4.28)

Die vom Soft Mapper berechnete Kovarianzλn = Cov(dn,dn|La(cn,i) ergibt sich zu

λn = E
{
|dn− d̂n|La(cn,i)

}
= ∑

α j∈ϒ
|α j |2 ·P

(
dn = α j |LE

a (cn,i
)
−|d̂n|2 (4.29)

und stellt somit ein Maß über die Zuverlässigkeit der geschätzten Sendesymbolêdn dar. Ein
Spezialfall ergibt sich bei der Berechnung von (4.29) bei der Verwendung vonConstant
Modulus(CM) Modulationsverfahren, da hierbei die SendesymboleαCM

j ∈ ϒ allesamt das
gleiche Betragsquadrat besitzen:

|αCM
j |2 = const= Es mit j ∈ {1, . . . , A} . (4.30)

Für diesen CM-Fall läßt sich die KovarianzλCM
n direkt aus den geschätzten Sendesymbolen

berechnen:
λCM

n = E
{
|dn− d̂n|La(cn,i)

}
= Es−|d̂n|2. (4.31)

Der hier in Abschnitt 4.1 hergeleitete SISO MMSE Entzerrer mit zeitvarianten Filterkoeffi-
zienten wurde zunächst von Tüchler für CM Modulationsverfahren (BPSK, QPSK, 8-PSK)
vorgestellt [TSK03], die Erweiterung auf höherstufige, nicht-CM Modulationsverfahren er-
folgte in [DV02] und [VZH02].

4.1.2 Soft Demapper

Die Aufgabe des Soft Demappers besteht darin, aus der Menge der entzerrten Symbole
{sn} die extrinsischen L-Werte{LE

e (cn,i)} zu berechnen. Durch die Faltung von ISI-Kanal
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und Filter F hat ein gesendetes Symboldn Einfluss aufN + L−1 entzerrte Symbole, die
sich in dem Vektor

sn = [sn−N1 sn−N1+1 . . . sn+N2+L−1] (4.32)

zusammenfassen lassen. Damit hängt auch der L-WertLE
e (cn,i) vom den in Vektor (4.32)

beinhalteten entzerrten Symbolen ab, und die extrinsischeInformation berechnet sich wie
folgt:

LE
e (cn,i) = ln

P(cn,i = 1|sn)

P(cn,i = 0|sn)
. (4.33)

Nach der Bayesschen Regel und der Turbo-Bedingung, daß die extrinsische Information
LE

e (cn,i) nicht von der A-Priori InformationLE
a (cn,i) abhängen darf, läßt sich (4.33) zu

LE
e (cn,i) = ln

P(sn|cn,i = 1)

P(sn|cn,i = 0)
(4.34)

umformen. Unter der Annahme von gaußverteilten entzerrtenSymbolensn könnten die
Verbundwahrscheinlichkeiten in (4.34) durch eine(N + L−1)-dimensionale Gaußvertei-
lungen modelliert werden. Allerdings würde dies zu einem immens hohem Rechenaufwand
führen, deshalb wurde schon in [GLL97] vorgeschlagen,LE

e (cn,i) nur in Abhängigkeit des
einzelnen entzerrten Symbolsn zu berechnen:

LE
e (cn,i) = ln

P(cn,i = 1|sn)

P(cn,i = 0|sn)
. (4.35)

Diese Vereinfachung ist insofern sinnvoll, da die Hauptenergie des gesendeten Symbols
dn im entzerrten Symbolsn steckt. Die AuftrittswahrscheinlichkeitP(cn,i = 1|sn) in (4.35)
kann nach der Bayeschen Regel umgeformt werden, so daß die Wahrscheinlichkeit berech-
net wird, daß ein Symbolα j ∈ ϒ mit dem dazugehörigen Bitmuster

mj =
[
mj ,1 mj ,2 . . . mj ,B

]
mit mj ,i = 1 (4.36)

gesendet wurde:

P(cn,i = 1|sn) = ∑
∀mj :mj,i=1

p(sn|cn = mj ) ·P(cn = mj )

p(sn)
. (4.37)

Da in (4.38) nur die extrinsische InformationLE
e (cn,i) berechnet werden soll, darf diese

nicht von der A-Priori InformationLE
a (cn,i) abhängig sein. Deshalb wird bei der Zerlegung

der AuftrittswahrscheinlichkeitP(cn = mj ) in das Produkt der Auftrittswahrscheinlichkei-
ten der einzelnen Bitscn,i′ = mj ,i′ die Wahrscheinlichkeitsinformation über das aktuelle Bit
i′ = i zu Null gesetzt(LE

a (cn,i) = 0):

Pi(cn = mj ) =
1
2
· ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′). (4.38)



4.1 LINEARE MMSE SISO DETEKTION MIT ZEITVARIANTEN

FILTERKOEFFIZIENTEN 65

Äquivalent zu (4.37) läßt sich die AuftrittswahrscheinlichkeitP(cn,i = 0|sn) ermitteln, so
daß sich die extrinsische Information zu (4.33-4.38)

LE
e (cn,i) = ln

∑
∀mj :mj,i=1

p(sn|cn = mj ) ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′)

∑
∀mj :mj,i=0

p(sn|cn = mj ) ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′)
(4.39)

ergibt. Die AuftrittswahrscheinlichkeitP(cn,i′ = mj ,i′) in (4.39) läßt sich mit (3.2) bzw. (3.3)
direkt aus der A-Priori InformationLE

a (cn,i) bestimmen.
Betrachtet man die Verbundwahrscheinlichkeitp(sn|cn = mj ) genauer, so ist zu erkennen,
daß das entzerrte Symbolsn neben Bitvektorcn auch von denN + L−2 Sendesymbolen
(dn−N2−L+1 . . . dn−1) und (dn+1 . . . dn+N1) abhängt. Fasst man diese Sendesymbole in
Vektor

de
n = [dn−N2−L+1 . . . dn−1 dn+1 . . . dn+N1] (4.40)

zusammen, und wendet den Satz der totalen Wahrscheinlichkeit auf die Verbundwahr-
scheinlichkeit an, so ergibt sich für diese die Berechnungsvorschrift

p(sn|cn = mj ) =
αA

∏
dn−N2−L+1=α1

· · ·
αA

∏
dn−1=α1

·
αA

∏
dn+1=α1

· · ·
αA

∏
dn+N1=α1

p(sn|cn = mj ,d
e
n) ·P(de

n).

(4.41)
Bei einem Sendesymbolalphabet der GrößeA ergeben sich somit bei der Berechnung
von (4.41)AN+L−2 Permutationen im Sendevektorde

n, was deutlich über der Anzahl der
Zustände der in Abschnitt 3.3 vorgestellten zustandsbasierten Detektoren liegt. Zur Kom-
plexitätsreduktion wird daher im Folgenden auf diese Permutation verzichtet, und die Sen-
desymbole in (4.40) werden durch die A-Priori Information{LE

a (cn,i)} geschätzt. Damit,
und unter der Annahme, daß die Verbundwahrscheinlichkeitp(sn|cn = mj ,{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n)

einer Gaußverteilung entspricht, kann diese wie folgt fürreell- bzw. komplexwertigëUber-
tragungsysteme berechnet werden [WP99]:

p(sn|cn = mj ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n) =






1√
2πσ2

n
e
− |sn−µn, j |2

2σ2
n für reellwertige Systeme

1
πσ2

n
e
− |sn−µn, j|2

σ2
n für komplexwertige Systeme.

(4.42)
Die in (4.42) eingeführten Variablenµn, j und σ2

n stellen den Mittelwert und die Varianz
vonsn unter der Voraussetzung, dass das Symboldn = α j gesendet wurde und die A-Priori
Information{LE

a (cn,i)} vorliegt, dar. Im Folgenden wird gezeigt, daß die Varianzσ2
n im

Gegensatz zuµn, j nicht vom Symboldn = α j abhängt.
Damit berechnet sich der Mittelwert zu

µn, j = E
{

sn|dn = α j ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n

}

= fH
n HE

{
dn|dn = α j ,{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n
}
−qnd̂n = α j · fH

n Hu︸ ︷︷ ︸
µn

= α j ·µn, (4.43)
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wobeiµn den Hauptwert aus der Faltung vom ISI-Kanal und Filter F darstellt. Die Varianz
berechnet sich für ein beliebiges Sendesymboldn = α j in (4.42) zu

σ2
n = Cov(sn,sn|dn = α j ,{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n) = fH
n Cov(rn, rn|dn = α j ,{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n)fn

= fH
n
(
σ2

w · IN +HΛnHH−Es ·HuuHHH) fn

= fH
n
(
σ2

w · IN +HΛnHH) fn︸ ︷︷ ︸
Es·Hu

−Es · fH
n HuuHHHfn

= Es ·
(

µn−|µn|2
)

. (4.44)

Im Appendix ist die Berechnung der extrinsischen Information LE
e (cn,i) nach (4.39) mit

(4.42)-(4.44) für die gängigen Modulationsarten BPSK und 8-PSK angegeben.

4.2 Komplexitätsreduzierte Lineare MMSE SISO Detek-
tion

Der entscheidende Hauptnachteil des linearen MMSE SISO Detektors mit zeitvarianten
Filterkoeffizienten aus Abschnitt 4.1 ist die sehr hohe Komplexität durch dieN×N Matri-
xinversion für die Berechnung der zeitvarianten Filterkoeffizientenfn. Diese Matrixinver-
sion muss für jeden Symboltakt ausgeführt werden, da die KovarianzmatrixΛn in (4.21)
von der sich ändernden A-Priori InformationLE

a (cn,i) abhängt. Wang/Poor schlagen daher
in [WP99] zwei komplexitätsreduzierte MMSE SISO Detektoren mit zeitinvarianten Fil-
terkoeffizienten vor; die zum einen für relativ schwache A-Priori Information, und zum
anderen für relativ starke A-Priori Information berechnet werden. Darüberhinaus wird eine
weitere komplexitätsreduzierte Variante des MMSE SISO Detektors mit zeitinvarianten Fil-
terkoeffizienten erläutert, welche die Güte der A-PrioriInformation in die Berechnung der
Koeffizienten miteinbezieht. Dieser MMSE SISO Entzerrer wurde von Tüchler in [TSK03]
veröffentlicht.
Diese drei verschiedenen komplexitätsreduzierten Varianten werden in den folgenden Ab-
schnitten vorgestellt.

4.2.1 Komplexitätsreduzierte lineare MMSE SISO Detektion für schwa-
che A-Priori Information (LE-IFC)

Ziel dieses komplexitätsreduzierten MMSE SISO Detektorsist die Vermeidung derN×
N Matrixinversion pro Symboltakt, die für die Berechnung der Filterkoeffizienten nach
(4.21) nötig wäre. Wang/Poor schlagen in [WP99] für den Fall relativ schwacher A-Priori
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InformationLE
a (cn,i) vor, die A-Priori Information zur Berechnung der KovarianzmatrixΛn

in (4.21) wie folgt zu Null zu setzen:

LE
a (cn,i) = 0, ∀n, i. (4.45)

Damit lassen sich die Kovarianzen zuλn = Es setzen, die KovarianzmatrixΛn verliert die
Zeitvarianz und läßt sich in der Matrix

ΛLE = Es ·Diag
[
11×(N+L−1)

]
(4.46)

zusammenfassen. Damit ist auch die Berechnung der Filterkoeffizienten unabhängig von
der realen A-Priori Information, und die jetzt zeitinvarianten FilterkoeffizientenfLE erge-
ben sich zu

fLE = Es ·
(
σ2

wIN +HΛLEHH)−1
Hu

= Es ·
(
σ2

wIN +Es ·HHH)−1
Hu. (4.47)

Die FilterkoeffizientenfLE entsprechen damit exakt denen eines linearen MMSE Entzerrers
[TKS02], daher wird auch der IndexLE in (4.46) und (4.47) gewählt. Im Folgenden wird
dieser Entzerrertyp alsLE-IFC bezeichnet.
Allerdings wird für die Berechnung dieser Koeffizienten immer noch eine einmalig durch-
zuführende Matrix-Inversion benötigt. Falls im Sendesignal eine dem Empfänger bekannte
Trainingssequenz enthalten ist, dann können diese EntzerrerkoeffizientenfLE z.B. durch
einen LMS- oder RLS-Algorithmus geschätzt werden [Hay96]. Bei der Verwendung des
LMS-Algorithmus wäre dann auch keine aufwendige Matrixinversion vonnöten.
Die Berechnung der KoeffizientenqLE von Filter Q erfolgt analog zu (4.24) mit

qLE = fH
LE H− fH

LEHuuH, (4.48)

somit ergeben sich die geschätzten Intersymbol-Interferenzen zu

an = qLE d̂n, (4.49)

wobei für die Berechnung von̂dn nun wieder die A-Priori InformationLE
a (cn,i) verwendet

wird. Damit fungiert das Filter Q wiederum als ISI-Schätzer, der mithilfe der A-Priori
Information die vom ISI-Kanal und Filter F verursachten Intersymbol-Interferenz schätzt.
Das entzerrte Symbol berechnet sich schließlich zu

sn = fLE rn−an. (4.50)

Die extrinsische InformationLE
e (cn,i) läßt sich mit dem in Abschnitt 4.1.2 hergeleiteten

Soft Demapper nach (4.39) und (4.42) berechnen. Die Berechnung von Mittelwertµn, j und
Varianzσ2

n der gaußverteilten Verbundwahrscheinlichkeitp(sn|cn = mj ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n) in

(4.42) muß dabei für den komplexitätsreduzierten MMSE Entzerrer zu

µn, j = α j · fH
LE Hu (4.51)
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und

σ2
n = fH

LE Cov(rn, rn|dn = α j)fLE

= fH
LE
(
σ2

w · IN +HΛnHH−Es ·HuuHHH) fLE (4.52)

angepasst werden. Im Gegensatz zur Berechnung der Filterkoeffizienten wird die Kovari-
anzmatrixΛn in (4.52) für die exakte Berechnung der Varianz weiterhin in Abhängigkeit
der A-Priori Information nach (4.21) bestimmt.

4.2.2 Komplexitätsreduzierte lineare MMSE SISO Detektion für star-
ke A-Priori Information (MF-IFC)

Analog zum in Kapitel 4.2.1 vorgestellten komplexitätsreduzierten linearen MMSE SISO
Entzerrer mit zeitinvarianten Filterkoeffizienten für zuNull gesetzte A-Priori Information
leiten Wang/Poor in [WP99] zusätzlich einen linearen MMSEDetektor mit zeitvarianten
Filterkoeffizienten für A-Priori Information mit absolutperfekter Information, d.h.

∣∣LE
a (cn,i)

∣∣→ ∞ ∀n, i (4.53)

ab. Da sich unter Verwendung von (4.53) die Kovarianzenλn in (4.17) zu Null ergeben
(λn = 0, ∀n), läßt sich die neue zeitinvariante Kovarianzmatrix mit

ΛMF = Diag
[
01×(N1+L1) Es 01×(N2+L2)

]
= Es ·uuH (4.54)

angeben. Der IndexMF steht hierbei fürMatchedFilter, worauf in diesem Abschnitt noch
gesondert eingegangen wird. Im Folgenden wird dieser Entzerrertyp alsMF-IFC bezeich-
net. Mit (4.54) lassen sich die Koeffizienten des linearen MMSE Filters zu

fMF = Es ·
(
σ2

wIN +Es ·HuuHHH)−1
Hu (4.55)

berechnen. Die durch dieN×N Matrixinversion bedingte sehr hohe Komplexität in (4.55)
läßt sich durch Verwendung des Matrix-Inversion Lemmas [GL96] deutlich reduzieren
[OTM01], da nunmehr nur noch eine 1×1 Matrixinversion zur Berechnung vonfMF benö-
tigt wird:

fMF =

(
Es

σ2
w

IN−
Es

σ2
w

INHu
(

1+
Es

σ2
w

uHHHHu
)−1

uHHH Es

σ2
w

IN

)
Hu (4.56)

Der AusdruckuHHHHu entspricht der schon in (3.46) definierten Energie

Eh = uHHHHu =
L−1

∑
i=0
|hi |2 (4.57)
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der Kanalkoeffizienten, somit lassen sich mit (4.56) und (4.57) die Filterkoeffizienten des
linearen MMSE Entzerres mit der sehr einfach zu berechnenden Vorschrift

fMF =
Es

σ2
w +Es ·Eh︸ ︷︷ ︸

kMF

·Hu (4.58)

ermitteln. Die FilterkoeffizentenfMF nach (4.58) entsprechen damit denen eines mit Faktor
kMF = Es/(σ2

w+Es·Eh) normierten Matched-Filter zur Kanalimpulsantworth. Idealerwei-
se wird daher die LängeNMF dieses Matched Filters gleich der Länge der Kanalimpulsant-
wort gesetzt:

NMF = L. (4.59)

Im Folgenden sei die Einhaltung der in (4.59) definierten Mindestlänge für Filter F voraus-
gesetzt. Dementsprechend berechnen sich die Koeffizientendes ISI-Cancellers Q zu

qMF = fH
MFH− fH

MFHuuH, (4.60)

und die geschätzten Intersymbol-Interferenzenan lassen sich mit

an = qMF d̂n (4.61)

bestimmen. Die abschließende Berechnung der extrinsischen InformationLE
e (cn,i) aus dem

entzerrten Symbol
sn = fMF rn−an (4.62)

erfolgt wiederum durch (4.39) und (4.42), wobei sich der Mittelwert zu

µn, j = α j fH
MF Hu = α jkMFEh (4.63)

ergibt und sich die Varianz wie folgt berechnen läßt:

σ2
n = fH

MFCov(rn, rn|dn = α j)fMF

= k2
MF ·Eh ·σ2

w+
−1

∑
i=−N1

λ−iqiq
∗
i +

L+N2−1

∑
i=1

λ−iqiq
∗
i . (4.64)

Entscheidender Hauptvorteil dieses SISO Entzerrers ist die sehr geringe Komplexität, da
sich die Filterkoeffizienten des Matched Filters (4.58) unddes ISI-Schätzers Q (4.60) direkt
ohne eine Matrixinversion aus der Kanalimpulsantworth berechnen lassen.
Analog zu der in Abschnitt 3.3.4 hergeleiteten oberen Grenze der Leistungsfähigkeit von
MAP Entzerrern läßt sich mit den in diesem Abschnitt berechneten Formeln eine asymp-
totische Grenze für den Störabstand am Ausgang des linearen MMSE SISO Entzerrers mit
zeitvarianten Filterkoeffizienten aus Abschnitt 4.1 und den Matched-Filter SISO Entzerrer
herleiten, da die Matched-Filter Lösung unter der vorausgesetzten Annahme perfekter A-
Priori Information exakt dem MMSE SISO Entzerrer mit zeitvarianten Filterkoeffizienten
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entspricht.
Bei perfekter A-Priori Information werden die Intersymbol-Interferenzen durch Filter Q
exakt geschätzt; ist darüberhinaus auch die LängeN von Filter F nach (4.59) hinreichend
groß genug gewählt, so kann das Matched-Filter die Energiedes gesendeten Symbols aus
allen Kanalkoeffizienten sammeln, und das entzerrte Symbolberechnet sich zu

sn = kMF · (Ehdn +
L−1

∑
k=0

h∗L−k−1wn+k

︸ ︷︷ ︸
yMF

n

). (4.65)

Für die Berechnung der extrinsischen Information seien analog zu Abschnitt 3.3.4 mitd0
n

undd1
n die beiden Symbole aus der Menge des Sendealphabetsϒ definiert, welche durch

die perfekte A-Priori Information und dem daraus resultierendem Vektor ˜cn,i (3.37) und das
jeweils verschiedene Bitcn,i = (0,1) vollständig bestimmt sind. Somit berechnet sich die
extrinsische Information am Ausgang des Matched-Filter (MF) SISO Entzerrers mit (4.39),
(4.42), (5.42), (4.64) und (4.65) zu

LE
e (cn,i) =

1
2kMFEhσ2

w

[∣∣sn−kMFEhd0
n

∣∣2−
∣∣sn−kMFEhd1

n

∣∣2
]

=
1

2Ehσ2
w

[∣∣yMF
n −Ehd0

n

∣∣2−
∣∣yMF

n −Ehd1
n

∣∣2
]

= ln
p(yMF

n |dn = d1
n)

p(yMF
n |dn = d0

n)
.(4.66)

Der Unbias-FaktorkMF kürzt sich dabei in (4.66) heraus, der FaktorkMF kann ohne Ein-
schränkung der Leistungsfähigkeit bei der Berechnung der Filterkoeffizienten F in (4.58)
vernachlässigt werden.
Damit wandelt der MF SISO Entzerrer bei perfekter A-Priori Information den ursprüngli-
chen ISI-Kanal in einen äquivalenten, ISI-freien Kanal mit dem VerstärkungsfaktorEh und
gefärbtem gaußschen Rauschen um. Der MF-IFC SISO Entzerrer und damit auch der TV-
IFC SISO Entzerrer mit zeitvarianten Filterkoeffizienten aus Abschnitt 4.1 verhalten sich
somit bei perfekter A-Priori Information ähnlich dem MAP-Detektor (3.47) und erreichen
dieselbe Leistungsfähigkeit im Gesamtsystem.
Wie aus der Herleitung dieses SISO Entzerrers mit ISI-Ausl¨oschung für perfekte A-Priori
Information mit der Annahme (4.53) schon zu vermuten ist undin Abschnitt 4.4 anhand
der Simulationsergebnisse bestätigt wird, erreicht dieser komplexitätsreduzierte Entzerrer
im Turbo-System nur dann nur eine gute Bitfehlerquote, wenndie A-Priori-Information
LE

a (cn,i) eine hohe Qualität besitzt.

4.2.3 Adaptive komplexiẗatsreduzierte lineare MMSE SISO Detekti-
on (AD-IFC)

Ein weiterer komplexitätsreduzierter MMSE SISO Entzerrer mit zeitinvarianten Filterkoef-
fizienten, basierend auf der Struktur von EmpfangsfilterPund ISI-SchätzerQ aus Abschnitt
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4.1, wurde von Tüchler in [TSK03] vorgestellt. Dieser komplexitätsreduzierte MMSE SISO
Entzerrer berücksichtigt - im Gegensatz zu den Varianten aus den vorherigen Abschnitten
- die Güte der A-Priori Information bei der Berechnung der zeitinvarianten Filterkoeffizi-
enten. Hierzu schlägt Tüchler vor, den Zeitmittelwertλ über alle Kovarianzen (4.18) des
jeweiligen Blocks zu berechnen:

λ =
1

Nd

Nd−1

∑
n=0

λn. (4.67)

Dieser Mittelwert ist damit ein Maß über die Zuverlässigkeit der aus der A-Priori Informa-
tion geschätzten Symbole{d̂n}, und wird mit der zeitinvarianten Kovarianzmatrix

ΛAD = λ ·Diag
[
11×(N+L−1)

]
+
(

Es−λ
)
·uuH (4.68)

für die Berechnung der Filterkoeffizienten (4.21) verwendet. Der IndexAD in (4.68) steht
für adaptiv, im Folgenden wird dieser Entzerrer alsAD-IFC bezeichnet.
Liegt keine A-Priori Information vor, so ergeben sich die gleichen Filterkoeffizienten wie
beim LE-IFC; umgekehrt wird die Matched-Filter Lösung ausAbschnitt 4.2.2 erzielt, wenn
die A-Priori Information perfekt ist. Der AD-IFC stellt sich damit auf die durchschnittliche
Qualität der A-Priori Information ein, die für einen zu detektierenden Block vorliegt. Zur
Berechnung der Filterkoeffizienten

fAD = Es ·
(
σ2

wIN +HΛADHH)−1
Hu (4.69)

wird wie beim LE-IFC eine Matrixinversion der DimensionN×N benötigt, damit ist diese
Berechnung bedeutend komplexer als beim MF-IFC, dessen Koeffizienten direkt ohne auf-
wendige Matrixinversionen aus der Kanalimpulsantwort bestimmt werden können.
Der ISI-SchätzerQ berechnet sich wie zuvor aus Faltung von Kanal und Filterkoeffizienten
Q:

qAD = fH
ADH− fH

ADHuuH. (4.70)

Die Berechnung der extrinsischen InformationLE
e (cn,i) erfolgt analog zu der in Abschnitt

4.2.1 vorgestellten Weise.
Ein nahezu identischer komplexitätsreduzierter MMSE SISO Entzerrer wurde von Le Bi-
dan [LBi03] beschrieben, wobei der Zeitmittelwert der Kovarianz mit folgender - im Ver-
gleich zu (4.67) leicht abgeänderter - Vorschrift berechnet wird:

λ = Es−
1

Nd

Nd−1

∑
n=0

∣∣d̂n
∣∣2 . (4.71)

Bei Constant Modulus Modulationsschemata ist die Berechnung dieses Zeitmittelwertes
nach Le Bidan (4.71) identisch mit der von Tüchler vorgestellten Lösung (4.67).
Darüberhinaus stellte Le Bidan in [LBi03], [LLL03] und [LLL04] einen Implementie-
rungsvorschlag für die Berechnung der Filterkoeffizienten des AD-IFC Entzerrers vor. Der
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Hauptteil der Komplexität wird durch die einmal pro empfangenen Block durchzuführende
Matrixinversion in (4.69) verursacht. Durch die Berechnung der Filterkoeffizienten im Fre-
quenzbereich, was eine FFT und eine IFFT bedingt, kann die Komplexität auf
O(2×5N log2N) verringert werden. Hierbei darf die FilterlängeN nicht zu gering gewählt
werden, da ansonsten die Approximation durch die FFT zu ungenau ausfällt. Le Bidan
schlägt deshalb eine Mindestlänge vonN = 32 vor [LBi03]. In [LLL04] stellt Le Bidan
eine Realisierung des AD-IFC Turbo-Entzerrers mit Filterkoeffizientenberechnung im Fre-
quenzbereich auf einem Festkomma-DSP vor. Die Grundidee, die Filterkoeffizenberech-
nung bei MMSE SISO Entzerrern im Frequenzbereich durchzuf¨uhren, wurde erstmalig
2000 von Tüchler in [TH00a] [TH00b] veröffentlicht.

4.3 Filterbasierte adaptive Turbo-Entzerrung nach Laot
(LMS-IFC)

Schon vor den Veröffentlichungen von Wang/Poor [WP98], [WP99] stellte Laot in [GLL97]
einen linearen MMSE SISO Detektor für die Turbo-Entzerrung vor. Die prinzipielle Struk-
tur des von Laot verwendeten Entzerrers mit zwei linearen Transversalfiltern F und Q ist
hierbei die gleiche wie bei dem in Abschnitt 4.1 vorgestellten MMSE SISO Entzerrer.
Das Filter F besteht hierbei wiederum ausN zeitvarianten Koffizienten

fLA
n =

[
f LA∗
−N1,n f LA∗

−N1+1,n . . . f LA∗
N2,n

]T
(4.72)
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Abbildung 4.3: Filterbasierte Turbo Entzerrung mittels LMS-Adaption nach Laot
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und wird mit den empfangenen Symbolen

rn = Hdn +wn. (4.73)

gespeist. Die Koeffizienten des Filters Q, das die Intersymbol-Interferenzen am Ausgang
von Filter F schätzt, faßt Laot im Vektor

qLA
n =

[
qLA
−N1,n . . . qLA

−1,n 0 qLA
1,n . . . qLA

L+N2,n

]
(4.74)

zusammen. Dieser Interference Canceller Q wird mit den aus der A-Priori Information
geschätzten Sendesymbolen

d̂n =
[
d̂n+N1 d̂n+N1+L−1 . . . d̂n−N2−L2

]T
(4.75)

gespeist. Laot setzt in (4.74) den HauptwertqLA
0,n zu Null, so daß eine Abhängigkeit des

entzerrten Symbols von̂dn und damit der A-Priori InformationLa(cn,i) von vornherein
ausgeschlossen wird.
Das entzerrte Symbolsn berechnet sich damit zu

sn = fLA
n

H
rn−qLA

n d̂n. (4.76)

Die zu minimierende Zielfunktion zur Berechnung der Filterkoeffizienten von F und Q ist
wie zuvor beim MMSE SISO Entzerrer mit zeitvarianten Koeffizienten aus Abschnitt 4.1
der quadratische Fehler

en = |sn−dn|2 (4.77)

zwischen entzerrtem Symbol und dem dazugehörenden Sendesymbol.
Während beim TV-IFC SISO Entzerrer mit zeitvarianten Koeffizienten die Filterkoeffizi-
enten von F und Q in jedem Symboltakt mittels einer Matrixinversion optimal berechnet
werden, statistisch unabhängige A-Priori Information vorausgesetzt, so wählt Laot für die
Berechnung der Filterkoeffizienten eine adaptive Lösung.Laot schlägt hierzu für zeitinvari-
ante Kanäle den LMS-Algorithmus vor, während er bei zeitvarianten Kanälen aus Gründen
der Konvergenzgeschwindigkeit den RLS-Algorithmus favorisiert. Da bei der Adaption
mittels des RLS-Algorithmus wiederum eine Matrix-Inversion pro Symboltakt benötigt
wird und sich damit kein signifikanter Komplexitätsvorteil gegenüber dem Poor-Entzerrer
ergibt, wird im Folgenden nur der LMS-Algorithmus betrachtet. Die Filterkoeffizienten
werden demnach gemäß der LMS-Vorschrift [Hay96]

fLA
n+1 = fLA

n −µLA · r∗n
(
sn− d̂n

)
, (4.78)

qLA
n+1 = qLA

n +µLA ·d∗n
(
sn− d̂n

)
, (4.79)

adaptiv eingestellt, wobei der ParameterµLA die Schrittweite des LMS-Algorithmus dar-
stellt.
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Vorteil dieser LMS-Lösung sind die sehr geringen Implementierungskosten, da keine Ma-
trixinversion zur Berechnung der Filterkoeffizienten ben¨otigt wird. Allerdings setzt Laot
hierbei eine Trainingssequenz mit den dem Empfänger bekannten Sendesymbolen voraus,
damit sich die beiden Filter F und Q zu Beginn derÜbertragung hinreichend adaptieren
können. In [GLL97], [LGL01] z.B. verwendet Laot hierfür eine Trainingssequenz mit 2048
Symbolen. Zur Beschleunigung der Konvergenz während der Trainingsphase, die in Abbil-
dung 4.3 durch die Schalterstellungen (SW

1 = 0,SW
2 = 0) gekennzeichnet ist, benutzt Laot

eine relativ große Schrittweite vonµLA,1 = 0.03, während anschließend in der der soge-
nannten Trackingphase (SW

1 = 1,SW
2 = 1) die kleinere SchrittweiteµLA,2 = 0.0005 einge-

stellt wird.
Wird der Interference Canceller mit den bekannten Sendesymbolen gespeist (̂dn = dn), so
stellt sich der Laotsche Turbo-Entzerrer auf die in Abschnitt 4.2.2 berechnete Matched-
Filter Lösung ein [Lao04]:

fLA =
Es

σ2
w +EsEh

·Hu,

qLA = f
′H
LA H− f

′H
LA HuuH. (4.80)

Fälschlicherweise wird diese Matched-Filter Lösung mitzeitinvarianten Filterkoeffizienten
unter der Annahme perfekter A-Priori Information

∣∣LE
a (cn,i)

∣∣→∞ aus Abschnit 4.2.2 in der
Literatur häufig als Laot-Entzerrer bezeichnet [FR+00], [TKS02]. Der echte Laotsche Ent-
zerrer in [GLL97], [LGL01] verwendet jedoch immer zeitvariante Filterkoeffizienten und
wird ständig adaptiv nachgeführt. Während dieser Nachführung und Berechnung der Filter-
koeffizienten wird die Qualität der A-Priori Information automatisch über die geschätzten
Sendesymbolêdn mitberücksichtigt, daher können die Entzerrerkoeffizienten stark von der
Matched-Filter Lösung (4.80) abweichen. Damit ähnelt der Laotsche Turbo-Entzerrer vom
Grundsatz her vielmehr dem MMSE SISO Detektor nach Wang/Poor [WP99] mit zeitvari-
anten Filterkoeffizienten (TV-IFC), nur daß die Koeffizienten nicht durch eine aufwendige
Matrixinversion bestimmt werden müssen, sondern durch den wesentlich einfacher zu im-
plementierenden LMS-Algorithmus ermittelt werden [Lao04].
Damit die Filterkoeffizienten während der Trainingsphasenicht automatisch gegen die
Matched-Filter Lösung (4.80) konvergieren, was bei der Verwendung der originalen Sen-
desymbole geschehen würde, führt Laot den folgenden heuristischen Skalierungsfaktor zur
Berechnung der TrainingssymboledTS

n ein [Lao04]:

dTS
n =

σ2
T

Es
·dn+

√

1− σ2
T

Es
·wTS

n . (4.81)

Die Varianzσ2
T in (4.81) ermittelt Laot mit

σ2
T = E

{
|d̂n|2

}
(4.82)

aus den aus der A-Priori Information berechneten Symbolend̂n, währendwT S
n eine gauß-

verteilte, mittelwertfreie Zufallsvariable darstellt. Diese TrainingssymboledTS
n werden in
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Filter Q gespeist und ersetzen damit während der Trainingsphase die geschätzen Symbole
d̂n in (4.76).
Sinn dieser Skalierung in (4.81) ist die Einbeziehung der Qualität der aus der A-Priori
Information geschätzten Symboledn schon während der Trainingsphase. Ist die Qualität
vonLE

a (cn,i) sehr schlecht, d.h. der Betrag der L-Werte gering, so skaliert der Soft-Mapper
nach (4.27) gleichfalls die Amplitude der geschätzen Sendesymboled̂n nach unten. Für den
Grenzfall komplett unbekannter A-Priori Information ergibt sichσ2

T zuσ2
T = 0, und im Ge-

gensatz hierzu gilt für komplett bekannte A-Priori Informationσ2
T = Es. Damit konvergiert

Filter P des Laot-Entzerrers bei fehlender A-Priori Information (σ2
T = 0) zu einem linearen

MMSE Entzerrer und Filter Q hat keine Funktion, während beiσ2
T = Es die Trainingssym-

bole direkt den Sendesymbolen entsprechen und sich die Matched-Filter Lösung einstellt.
Durch diese Skalierung der Trainingssymbole stellt sich der Laot-Entzerrer schon während
der Traingsphase auf die Qualität der A-Priori Information ein und verhält sich damit ähn-
lich wie der MMSE SISO Detektor mit zeitvarianten Filterkoeffizienten nach Wang/Poor.
Die Berechnung der extrinsischen InformationLE

e (cn,i) am Entzerrerausgang aus dem ent-
zerrten Symbolsn erfolgt wie in Abschnitt 4.1.2 durch (4.39), wobei sich der Mittelwert
µn, j in der als gaußverteilt angenommenen Verbundwahrscheinlichkeitp(sn|cn = mj ) zu

µn, j = α j · fLA H

n Hu (4.83)

ergibt, während sich die Varianz in (4.39) mit

σ2
n = fLA H

n Cov(rn, rn|dn = α j)fLA
n

= fLA H

n
(
σ2

w · IN +HΛnHH−Es ·HuuHHH) fLA
n (4.84)

berechnen läßt. Laot gibt in [GLL97], [LGL01] für die Berechnung der extrinsischen Infor-
mationLE

e (cn,i) eine stark vereinfachte Lösung an, die hier vorgestellte Berechnung mittels
(4.39), (4.83) und (4.84) stellt jedoch die mathematisch bessere Lösung dar. Liegt keine
A-Priori Information vor und damit keine geschätzen Sendesymboled̂n, wie z.B. während
der nullten Iteration, so wird Filter Q abgeschaltet und dieEntzerrung ausschließlich von
Filter F durchgeführt:

sn = fLA H

n rn. (4.85)

Während der Trainingsphase stellt sich Filter F damit auf ein lineares MMSE Filter ein
[GLL97]. Da in der anschließend folgenden Trackingphase keine geschätzen Sendesymbo-
le d̂n aus der A-Priori Information für die Adaption von Filter F vorliegen, werden die in
4.78 benötigten Symbolêdn mittels eines Slicers aus den geraden entzerrten Symbolensn

geschätzt (SW
2 = 2):

d̂n = d̃n mit d̃n = f (sn), d̃n ∈ ϒ. (4.86)
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Abbildung 4.4: Einbettung filterbasierter MMSE SISO Entzerrer im Turbo-Empfänger

4.4 Simulationsergebnisse

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfähigkeit der in Kapitel 4 vorgestellten filterbasier-
ten SISO Detektoren als Turbo-Entzerrer untersucht. Hierzu werden die SISO Detektoren
strikt nach dem Turbo-Prinzip, wie in Abbildung 3.3 gezeigt, im Empfänger eingebettet.
Dies bedeutet, daß die filterbasierten SISO Entzerrer, genau wie zuvor die zustandsbasier-
ten SISO Entzerrer aus Kapitel 3, mit der extrinsischen Information des Kanaldecoders
gespeist werden [GLL97], [TKS04]. Für die Simulationen wird das Sendesystem aus Ab-
schnitt 3.3.5 verwendet; d.h. BPSK-Modulation, ein rekursiv-systematischer Faltungscode
mit G= [1,7/5] und ein S-Random Interleaver der Größe 65538 mitS= 90 [DD95]. Damit
entspricht das̈Ubertragungssystem dem Szenario aus [TKS02]. Die Filterl¨ange der MMSE
Entzerrer wird analog wie in [TKS02] zuN = 15 mit N1 = 9,N2 = 5 gesetzt. Die SISO
Kanaldecodierung erfolgt mit dem BCJR-MAP Algorithmus.
In Abschnitt 4.4.1 wird zunächst die Leistungsfähigkeitder verschiedenen filterbasier-
ten SISO Entzerrer in der Umgebung des Proakis C Kanals untersucht, der sehr starke
Intersymbol-Interferenzen verursacht. Parallel zu den simulierten Bitfehlerquoten werden
mittels der EXIT-Chart Analyse die Konvergenzeigenschaften der verschiedenen SISO Ent-
zerrer untersucht. Die Impulsantwort des Kanals wird hierbei als dem Empfänger bekannt
angenommen.
Zusätzlich wird im darauffolgenden Abschnitt die Leistungsfähigkeit der einzelnen Entzer-
rer unter Verwendung des minimalphasigen Kanals (2.15) aus[DJ+95] betrachtet. Dieser
Kanal erzeugt wesentlich schwächere Intersymbol-Interferenzen als der Proakis C Kanal.
Die Präsentation und Auswertung der Simulationsergebnisse ist hierbei jeweils, d.h. so-
wohl beim Proakis C Kanal als auch beim minimalphasigen Kanal, in zwei Teile aufgeteilt:
Zunächst werden die Fehlerraten der Informationsbits derverschiedenen Turbo-Entzerrer



4.4 SIMULATIONSERGEBNISSE 77

nach 14 Iterationen verglichen. Weitere Iterationen erzielen nur noch minimale Gewinne,
daher können die Ergebnisse nach diesen 14 Iteration als quasi maximal zu erreichenden
Turbo-Gewinn betrachtet werden. Darüberhinaus werden imzweiten Teil die Fehlerraten
nach nur drei Iterationen miteinander verglichen. Dieses Szenario ist für den Einsatz in
praktischen Systemen realistischer, da jede Turbo-Iteration eine weitere Verzögerung der
Detektion bedingt und damit die Gesamtlatenz desÜbertragungssystems verlängert.

4.4.1 Proakis C Kanal

Abbildung 4.5 zeigt die aus Simulationen gewonnenen Bitfehlerraten der verschiedenen fil-
terbasierten SISO Entzerrer nach 14 Turbo-Iterationen in Umgebung des Proakis C Kanals.
Darüberhinaus ist die Bitfehlerrate des BCJR-MAP Entzerrers und des codierten̈Ubertra-
gungssystem mit nicht-frequenzselektivem AWGN-Kanal - das sog. Referenzsystem - dar-
gestellt.
Zunächst wird die Leistungsfähigkeit des BCJR-MAP Entzerrer, welcher mathematisch
optimal entzerrt, und die Leistungsfähigkeit des MMSE SISO Entzerrers mit zeitvarianten
Filterkoefzienten (TV-IFC), welcher für jedes zu entzerrenden Symbol basierend auf dem
MMSE-Kriterium die Filterkoeffizienten neu berechnet, untersucht. Wie in Abbildung 4.5
dargestellt, erreicht der BCJR-MAP Entzerrer nach 14 Iterationen schon ab einem Störab-
stand vonEb/N0 = 4 dB die Bitfehlerrate des ISI-freien Referenzsystems. Keiner der an-
deren untersuchten iterativen Entzerrern erreicht beiEb/N0 = 4 dB die Bitfehlerrate des
ISI-freien Referenzsystems.
Der TV-IFC erzielt von den filterbasierten Entzerren die beste Leistungsfähgikeit und er-
reicht bei einem Störabstand vonEb/N0 = 5 dB nach 14 Iterationen die Bitfehlerrate des
ISI-freien Referenzsystems, d.h. die Intersymbol-Interferenzen werden komplett gelöscht,
ohne den Störabstand abzusenken. Verglichen zum BCJR-MAPEntzerrer zeigt der TV-IFC
eine Leistungseinbuße von ca. 1.0 dB imÜbergangsbereich zwischen 3.0−5.0 dB. Ferner
wird die in Abschnitt 4.2.2 hergeleitete asymptotische Grenze für die Leistungsfähigkeit
des TV-IFCs bestätigt, d.h. die Filterkoeffizienten des TV-IFCs konvergieren bei sehr guter
A-Priori Information gegen die Matched-Filter-Lösung und der TV-IFC kann die Intersym-
bolinterferenzen vollständig löschen, ohne dabei den Störabstand zu senken.
Der Austausch der extrinsischen Information zwischen dem TV-IFC SISO Entzerrer und
dem Kanaldecoder beiEb/N0 = 5 dB ist im EXIT Chart in Abbildung 4.6 illustriert. Bei die-
sem Störabstand ist ein enger Tunnel zwischen denÜbertragungskennlinien von Entzerrer
und Decoder vorhanden, der nach ca. 12 Iterationen durchlaufen ist und im Sättigungs-
punkt A endet. Parallel dazu ist diëUbertragungskennlinie des BCJR-MAP Entzerrers
für Eb/N0 = 5 dB eingetragen, die im gleichen Sättungspunkt A die Kennlinie des De-
coders schneidet. Beide Entzerrer wandeln an diesem Punkt den ISI-Kanal in einen quasi
Intersymbol-Interferenzfreien Kanal mit additivem gefärbten gaußschen Rauschen um, da
der InformationsgehaltIE

a der A-Priori Information nahezu 1 ist. Deshalb erreichen BCJR-
MAP und TV-IFC in der Bitfehlerratensimulation in Abbildung 4.5 beiEb/N0 = 5 dB die
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Leistungsfähigkeit des Referenzsystems.
Nun wird die Leistungsfähigkeit der komplexitätsreduzierten filterbasierten MMSE SISO
Entzerrer aus den Abschnitten 4.2.1-4.2.3, d.h. die des LE-IFCs, welcher für schwache A-
Priori Information ausgelegt ist, die des MF-IFCs, welcherfür starke A-Priori Information
ausgelegt ist und die des AD-IFCs, der für einen zu detektierenden Block von Symbolen
mittels einer Matrixinversion in Abhängigkeit der für diesen Block vorliegenden A-Priori
Information adaptiv die Filterkoeffizienten berechnet, untersucht.
Der AD-IFC erzielt von diesen komplexitätsreduzierten filterbasierten MMSE SISO Ent-
zerrern die beste Leistungsfähigkeit und weist lediglichEinbußen von ca. 0.5 dB im Ver-
gleich zum TV-IFC bezüglich der Bitfehlerratenleistungsfähigkeit auf. Ab einem Störab-
stand vonEb/N0=5.5 dB erreicht auch der AD-IFC die Bitfehlerratenkurve des Referenz-
systems.
Nachteilig an dem AD-IFC ist jedoch die große Latenz, da vor der Berechnung der Filterko-
effizienten die Berechnung der gemittelten Kovarianz von allen geschätzten Sendesymbo-
len des zu detektieren Blocks nach (4.67) durchzuführen ist. Insbesondere bei Sprachappli-
kationen, wie z.B Telefonie, darf die Latenz derÜbertragung einen Maximalwert nicht
überschreiten, da eine zu große Verzögerungszeit als st¨orend für die Teilnehmer betrachtet
wird. So beträgt z.B. die maximal zulässige Latenz bei Sprachapplikation 150 ms.
Der LE-IFC zeigt nur bei einem geringen SNR< 6.0 dB eine gute Bitfehlerratenleistungs-
fähigkeit, danach lässt die Leistungsfähigkeit stark nach und eine Bitfehlerrate von 10−4

kann selbst bei einen hohen SNR=11.0 dB nach 14 Iterationen nicht erreicht werden. Der
LE-IFC ist für schwache A-Priori Information optimiert, kann jedoch bei starker A-Priori
Information nicht mit der Leistungsfähigkeit des TV-IFC oder MF-IFC SISO Entzerrers
mithalten, wie auch das in Abbildung 4.7 dargestellte EXIT-Diagramm zeigt:
Die Übertragungskennlinie des LE-IFC SISO Entzerrers zeigt f¨ur den Bereich schwacher
A-Priori InformationIE

a < 0.3 nahezu die gleiche Leistungsfähigkeit wie der TV-IFC. Bei
stärkerer A-Priori Information hingegen verliert der LE-IFC SISO Entzerrer immer weiter
an Leistungsfähigkeit gegenüber dem TV-IFC. Selbst bei idealer A-Priori Information mit
IE
a = 1 kann die Matched-Filter Grenze nicht erreicht werden.

Umgekehrtes Verhalten im EXIT Chart in Abbildung 4.7 zeigt der für starke A-Priori In-
formation vorgesehene MF-IFC SISO Entzerrer. Bei schwacher A-Priori Information fällt
die Degradation im Vergleich zum TV-IFC sehr stark aus, während sich dieÜbertragungs-
kennlinie des MF-IFC SISO Entzerrers bei zunehmendem InformationsgehaltIE

a immer
weiter der des TV-IFCs annähert und mit dieser bei idealer A-Priori Information (IE

a = 1)
zusammenläuft. In diesem Punkt wird die in Abschnitt 4.2.2hergeleitete Matched-Filter
Grenze erreicht.
Wegen dieser äußerst schlechten Eigenschaften bei nicht vorhandener A-Priori Informati-
on wird in der Literatur häufig während der nullten Iteration das Filter Q abgeschaltet und
Filter P als linearer MMSE Entzerrer berechnet [GLL97], [OTM01]. Die Bitfehlerrate für
einen solchen MF-IFC Turbo-Entzerrer nach 14 Iterationen ist in Abbildung 4.5 dargestellt.
Erst ab einem sehr hohem Störabstand von knapp 11 dB erreicht dieser MF-IFC die Kon-
vergenz und die Bitfehlerrate sinkt drastisch. Allerdingsergibt sich bei einer Bitfehlerrate
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von 10−4 ein Verlust von ca. 6 dB im Vergleich zum TV-IFC.
Basierend auf der Erkenntnis, dass sich der LE-IFC SISO Entzerrer insbesondere für schwa-
che A-Priori Information und der MF-IFC SISO Entzerrer insbesondere für starke A-
Priori Information eignet, bietet sich die sinnvolle Kombination von LE-IFC und MF-IFC
SISO Entzerrer in einem hybriden Detektionsprozess an. Hierbei kommt während der er-
sten Turbo-Iterationen der LE-IFC zum Einsatz, da dieser trotz der relativen schwachen
A-Priori Information gute Leistungsfähigkeit zeigt. Nach einer geeigneten Anzahl von Ite-
rationen wird dann auf den MF-IFC Entzerrer umgeschaltet, der wiederum mit der nun
schon recht starken A-Priori Information besser als der LE-IFC entzerren kann und im Op-
timalfall sogar die Matched-Filter Grenze erreicht. Diesehybride Detektionsstrategie wur-
de von Tüchler in [TKS02] eingeführt. Abbildung 4.5 zeigtdie Bitfehlerrate für solch einen
hybriden Entzerrer, wobei die ersten neun Iterationen mit dem LE-IFC und die folgenden
fünf Iterationen mit dem MF-IFC erfolgen. Im Vergleich zu den jeweils separat ausgeführ-
ten LE-IFC und MF-IFC Turbo-Entzerrern zeigt die hybride L¨osung deutlich verbesserte
Konvergenzeigenschaften. So wird trotz der zeitinvarianten Filterkoeffizienten schon bei
einem Störabstand vonEb/N0 = 6.25 dB die Leistungsfähigkeit des codierten AWGN Ka-
nals ohne ISI erreicht. Die Trajektion dieses hybriden Entzerres beiEb/N0 = 7 dB im EXIT
Chart ist in Abbildung 4.7 dargestellt.
Abschliessend ist in Abbildung 4.5 die Bitfehlerratenkurve für den mittels des LMS-Algo-
rithmus’ adaptierten MMSE Turbo-Entzerrer nach Laot (LMS-IFC) nach 14 Iterationen
gezeigt. Der LMS-IFC weist geringfügig schlechtere Konvergenzeigenschaften als der MF-
IFC Turbo-Entzerrer auf, die Konvergenz setzt hier erst beica. 11 dB ein. Für die anfäng-
liche Adaption des LMS-IFC wird eine Sequenz mit 2048 bekannten Trainingssymbolen
und der SchrittweiteµLA,1 = 0.003 gewählt. Danach wird während der Trackingphase auf
die SchrittweiteµLA,2 = 0.0005 umgeschaltet.
Die Degradation des LMS-IFC erklärt sich durch die implizit durchgeführte Kanalschät-
zung bei der Filterkoeffzientenberechnung mittels des LMS-Algorithmus. Während bei den
anderen zuvor betrachteten filterbasierten MMSE SISO Entzerrern der Kanal als bekannt
vorausgesetzt wurde, benötigt der LMS-IFC keine Kenntnisüber die Kanalimpulsantwort,
da die Filterkoeffizienten automatisch durch den LMS-Algorithums nachgeführt werden.
Allerdings ist bei der LMS-Nachführung insbesonders ein schlechtes SNR auf dem Kanal
von Nachteil und kann die Leistungsfähigkeit des LMS-IFC senken.
Die Abbildung 4.8 zeigt die Bitfehlerraten der verschiedenen Turbo-Entzerrer nach nur drei
Iterationen. Dieses Simulationsszenario ist aufgrund deroft begrenzten Latenz in̈Ubertra-
gungssystemen sehr interessant. Wie zuvor schon erläutert, darf die maximale Latzenz bei
Sprachübertragungen maximal 150 ms betragen.
Nach drei Iterationen zeigt der BCJR-MAP Entzerrer wiederum die beste Leistungsfähig-
keit und erreicht bei einem Störabstand vonEb/N0 = 6 dB die Bitfehlerkurve des Refe-
renzsystems. Bei einer Bitfehlerrate von 10−4 beträgt die Degradation durch den TV-IFC
im Vergleich zum BCJR-MAP Entzerrer ca. 2 dB. Interessant ist hierbei, daß der LMS-IFC
ein besseres Konvergenzverhalten als der MF-IFC Entzerrerzeigt, und bei einer Bitfehler-
rate von 10−4 gegenüber diesem einen Gewinn von ca. 0.8 dB erzielt.
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Iter. BCJR-MAP TV-IFC AD-IFC LE-IFC MF-IFC Hyb.-IFC LMS-IFC

3 5.25dB 7.2dB 7.8dB 9.8dB 11.4dB 9.8dB 11.0dB

14 4.1dB 4.75dB 5.2dB 9.1dB 10.7dB 6.0dB 11.0dB

Tabelle 4.1: Erforderlicher StörabstandEb/N0 (dB) zur Erzielung von Bitfehlerrate< 10−3

bei verschiedenen Turbo-Entzerrern, Proakis C Kanal, BPSK

Zum abschließenden Vergleich sind in Tabelle 4.1 die jeweils notwendigen Störabstände
der verschiedenen in diesem Abschnitt verwendeten SISO Entzerrer eingetragen, ab denen
eine Bitfehlerrate von 10−3 erzielt wird.

4.4.2 Minimalphasiger Kanal

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfähigkeit der verschiedenen filterbasierten SISO
Turbo-Entzerrer beim Einsatz in einem̈Ubertragungssystem mit dem minimalphasigen
Kanal nach (2.15) untersucht. Hierzu sind in Abbildung 4.9 die durch Simulationen ge-
wonnenen Bitfehlerraten nach der 14. Turbo-Iteration dargestellt.
Es zeigt sich, daß der MMSE SISO Entzerrer mit zeitvariantenFilterkoeffizienten (TV-
IFC) nahezu die Leistungsfähigkeit des mathematisch optimalen BCJR-MAP Entzerrers
erzielt. Beide Entzerrer erreichen ab einem Störabstand von Eb/N0 = 4.0 dB nahezu die
Bitfehlerratenkurve des Referenzsystems, d.h. der codierten Übertragung über einen ISI-
freien AWGN-Kanal. Auch der komplexitätsreduzierte MF-IFC Turbo Entzerrer erreicht ab
Eb/N0 = 5.5 dB die Leistungsfähigkeit des Referenzsystems, wobei wie im vorigen Ab-
schnitt während der nullten Iterationsstufe Filter P als linearer MMSE-Entzerrer angenom-
men wird.
Durch den Einsatz eines hybriden Turbo-Entzerrers, der dieEntzerrung während der er-
sten Iterationssutfen zunächst mit dem LE-IFC ausführt,und dann für die restlichen Itera-
tionen auf den MF-IFC Entzerrer umschaltet, läßt sich das Konvergenzverhalten bei Ver-
wendung von komplexitätsreduzierten filterbasierten Entzerren mit zeitinvarianten Koef-
fizienten weiter verbessern. Für das in Abbildung 4.9 untersuchte Testszenario hat sich
eine Kombination aus zunächst drei Turbo-Iterationen mitdem LE-IFC SISO Entzerrer
und nachfolgenden elf Iterationen mit dem MF-IFC SISO Entzerrer als sehr gut herausge-
stellt. Im Vergleich zum MF-IFC setzt die Konvergenz dieseshybriden Turbo-Entzerres ca.
0.5 dB früher ein.
Zusätzlich ist in Abbildung 4.9 die Bitfehlerratenkurve des AD-IFCs eingetragen. Dieser
verfehlt die Kurve des TV-IFCs nur um ca. 0.3 dB, ab einem Störabstand von ca. 4.0 dB
wird quasi die Leistungsfähigkeit des AD-IFCs erreicht und damit auch auch nahezu die
des Referenzsystems. Allerdings fallen beim AD-IFC immer noch 15 Matrix-Inversionen
zur Filterkoeffizientenberechnung an, damit ist die Komplexität des AD-IFCs bedeutend
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Abbildung 4.9: Bitfehlerraten für filterbasierte Turbo-Entzerrer nach 14 Iterationen, mini-
malphasiger Kanal, BPSK
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Abbildung 4.11: Bitfehlerraten für filterbasierte Turbo-Entzerrer nach 3 Iterationen, mini-
malphasiger Kanal, BPSK

größer als die des zuvor vorgestellten hybriden Turbo-Entzerrers.
Abbildung 4.10 zeigt das EXIT-Chart für verschiedene Entzerrer bei einem Störabstand von
Eb/N0 = 5.0 dB. Zusätzlich ist die simulierte Trajektion des hybriden Turbo-Entzerrers be-
stehend aus LE-IFC und MF-IFC eingetragen. Durch das Umschalten nach drei Iterationen
vom LE-IFC zum MF-IFC kann ein Tunnel zwischen den Entzerrer-Übertragungskennli-
nien und der des Decoders gefunden werden.
Der mittels des LMS-Algorithmus’ adaptierte Turbo-Entzerrer nach Laot zeigt in Abbil-
dung 4.9 relativ schlechte Konvergenzeigenschaften, da die Konvergenz erst ca. 2.5 dB
später als beim hybriden Turbo-Entzerrer einsetzt.
Analog zum vorangegangenen Abschnitt wird zusätzlich dieLeistungsfähgkeit der ver-
schiedenen Entzerrer nach nur drei Turbo-Iterationen untersucht; diese Ergebnisse sind in
Abbildung 4.11 dargestellt. Wiederum erzielt der TV-IFC beinahe die Leistungsfähigkeit
des BCJR-MAP Entzerrers. Lediglich die Konvergenz des BCJR-MAP Entzerrers setzt ca.
0.3 dB früher ein, abEb/N0 = 5.0 dB erreicht aber auch der TV-IFC Entzerrer die Bitfehler-
rate des Referenzsystems. Auch der komplexitätsreduzierte MF-IFC Turbo-Entzerrer zeigt
eine gute Leistungsfähigkeit und verfehlt das Referenzsystem bei einer Bitfehlerrate von
10−5 lediglich um ca. 0.2 dB. Ein hybrider Turbo-Entzerrer aus einer Kombination von LE-
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Iter. BCJR-MAP TV-IFC AD-IFC LE-IFC MF-IFC Hyb.-IFC LMS-IFC

3 4.2dB 4.5dB 4.8dB 8.0dB 5.6dB - 7.5dB

14 4.1dB 4.2dB 4.3dB 4.3dB 5.4dB 4.9dB 7.5dB

Tabelle 4.2: Erforderlicher StörabstandEb/N0 (dB) zur Erzielung von Bitfehlerrate< 10−3

bei verschiedenen Turbo-Entzerrern, minimalphasiger Kanal, BPSK

IFC und MF-IFC erzielt bei nur drei Gesamtiterationen keineVerbesserung gegenüber dem
MF-IFC und ist deshalb in Abbildung 4.11 nicht aufgeführt.Der AD-IFC zeigt wiederum
sehr gute Konvergenzeigenschaften und verfehlt die Leistungsfähigkeit des TV-IFCs um
maximal 0.3 dB.
Die Bitfehlerratenkurve des LMS-IFC nach Laot ist nach dreiIterationen nahezu mit derje-
nigen nach 14 Iterationen aus Abbildung 4.9 identisch. Diesliegt daran, daß die Adaption
der Filterkoeffizienten Q und P mit dem LMS-Algorithmus erstab einem Störabstand von
ca. 7.5 dB funktioniert, sich dann aber durch die korrekt eingestellten Koeffizienten bei die-
sem Störabstand sehr gute Konvergenzeigenschaften ergeben. Damit erreicht der LMS-IFC
bei diesem Störabstand schon nach wenigen Iterationen dieMatched-Filter Grenze.
Wiederum sind zum abschließenden Vergleich in Tabelle 4.2 die jeweils notwendigen Stör-
abstände der verschiedenen in diesem Abschnitt verwendeten SISO Entzerrer eingetragen,
ab denen eine Bitfehlerrate von 10−3 erzielt wird.
Verglichen zum vorangegangen Simulationsszenario beim Proakis C Kanal zeigt insbe-
sondere der iterative MF-IFC SISO Entzerrer beim in diesem Abschnitt verwendeteten
minimalphasigen Kanal deutlich verbesserte Konvergenzeigenschaften. Dies ist darin be-
gründet, dass die initiale Entzerrung in der nullten Iterationsstufe schon bei einem recht
geringen SNR gute extrinsische InformationLE

e (cn,i) erzeugen kann und somit die nach-
folgende Kanaldecodierung eine ausreichend starke A-Priori InformationLE

a (cn,i) für den
MF-IFC in der nächsten Iterationsstufe bereitstellen kann.

4.5 Komplexität

In diesem Abschnitt soll die Komplexität der verschiedenen in diesem Kapitel behandelten
filterbasierten SISO Entzerrer betrachtet werden. Die Komplexität wird durch die Anzahl
der arithmetischen Operationen, d.h. durch die erforderlichen Multiplikationen, Additio-
nen und Divisionen angegeben. Der tatsächliche Implementierungsaufwand einer Hardwa-
relösung hängt jedoch vom jeweiligen System und dessen spezifischen Randbedingungen,
wie z.B. Wortbreiten und verwendetem Prozessortyp, ab, so dass die hier angegebene Kom-
plexität anhand der Anzahl der arithmetischen Operationen nur als ungefähre Abschätzung
zu verstehen ist.
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Zum Vergleich der Komplexität der verschiedenen filterbasierten Entzerrer wird die Kom-
plexität der Berechnung der Empfangsfilterkoeffizientenf pro zu entzerrendem Block von
Kd Symbolen bestimmt. Die Komplexität der Filterkoeffizientenberechnung des ISI-Schät-
zersq ist für alle filterbasierten SISO Entzerrer gleich, und auch die Berechnung der L-
Werte durch den Soft-Demapper nach (4.39) und (4.42) weist für alle verschiedene filter-
basierten SISO Entzerrer in etwa die gleiche Komplexität auf, daher werden diese Kompo-
nenten hier nicht näher betrachtet.
Die Addition zweieri× j-Matrizen führt zui · j Additionen, und die Multiplikation einer
i× j-Matrix mit einer j×k-Matrix führt zu i ·k · ( j−1) Additionen undi · j ·k Multiplika-
tionen. Stellt bei der Matrixmultiplikation die zweite Matrix eine j× j Diagonalmatrix dar,
so entfallen die Additionen und der Aufwand reduziert sich auf i · j Multiplikationen.
Bei der Berechnung der Komplexität einer Matrixinversionsei angenommen, dass die Ma-
trixinversion durch eine Gauß-Elimination durchgeführtwerde. Dies stellt bezüglich der
Komplexität eine Obergrenze dar, da sich bedingt durch spezielle Eigenschaften der Matri-
zen die Komplexität der Matrixinversion weiter reduzieren lässt. Hier sei beispielsweise auf
eine Komplexitätsdreduktion bei der für den AD-IFC benötigten Matrixinversion durch ein
rangreduziertesMulti Stage Wiener Filterhingewiesen (MSWF) [DMU04], auf welches in
Abschnitt 4.6 genauer eingegangen wird.
Des Weiteren sei für die Berechnung der Komplexität angenommen, dass die Kanalfal-
tungsmatrixH, die Kovarianzenλi und die Rauschvarianzσ2

w bekannt sind.
Zur besseren Transparenz wird die Komplexitätsberechnung für die Filterkoeffizientenbe-
rechnung in mehrere Zwischenschritte unterteilt, wobei jeweils die Komplexität zur Be-
rechnung einer Zwischenmatrix wie z.B.Z1 bzw.Z2 angegeben wird.
Die Tabelle 4.3 zeigt, welche Rechenschritte zur Berechnung der Filterkoeffizientenfn
beim TV-IFC nach (4.93) notwendig sind, wobei als Endergebnis die Gesamtsumme der
benötigten Rechenschritte für die Filterkoeffizientenberechnung beiKd zu entzerrenden
Symbolen angegeben ist. Der TV-IFC muss die Filterkoeffizienten für jedes zu entzerren-
de Symbol in Abhängigkeit der A-Priori Information neu berechnen, daher müssen bei
einem Block vonKd zu entzerrenden Symbole jeweilsKd Matrixinversion durchgeführt

Additionen Multiplikationen Divisionen

Z1 = σ2
wIN +HΛnHH N2(N+L−2)+N (N+L−1)(N2 +N) 0

Z2 = Z1
−1 N3−2N2 +N N3−1 N

fn = EsZ2Hu (N+L−1)(N−1) N(N+L−1) 0

Summe pro Block Kd(2N3+N2(L−2)+ Kd(2N3 +N2(L+1)+ KdN

von Kd Symbolen N(2L−1)−L−1) N(2L−1)−1)

Tabelle 4.3: Komplexitätsabschätzung für TV-IFC SISO Entzerrer beiKd zu entzerrenden
Symbolen
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Additionen Multiplikationen Divisionen

Summe pro Block 2N3 +N2(L−2)+ 2N3+N2(L+1)+ N

vonKd Symbolen N(2L−1)−L−1 N(2L−1)−1

Tabelle 4.4: Komplexitätsabschätzung für AD-IFC SISO Entzerrer beiKd zu entzerrenden
Symbolen

Additionen Multiplikationen Divisionen

Z1 =
σ2

w
Es

IN +HHH N2(N+L−2)+N N2(N+L−1) 0

Z2 = Z1
−1 N3−2N2 +N N3−1 N

fLE = EsZ2Hu (N+L−1)(N−1) N(N+L−1) 0

Summe pro Block 2N3 +N2(L−3)+ 2N3+N2L+ N

von Kd Symbolen N(L−1)−L−1 N(L−1)−1)

Tabelle 4.5: Komplexitätsabschätzung für LE-IFC SISO Entzerrer beiKd zu entzerrenden
Symbolen

werden. In Bezug hierauf sei jedoch angemerkt, dass in [TSK03] eine komplexitätsredu-
zierte Lösung basierend auf der Levinson-Durbin-Rekursion vorgeschlagen wird, wobei
allerdings für die Startlösung die Matrixinversion durchzuführen ist.
In Tabelle 4.4 ist die Gesamtsumme der Rechenoperationen f¨ur die Filterkoeffizienten-
berechnung beim AD-IFC angegeben. Die einzelnen Rechenoperationen zur Berechnung
der FilterkoeffizientefAD entsprechen hierbei denen beim TV-IFC und sind daher nicht
nochmals aufgeführt. Jedoch ist diese Berechnung nur einmal pro Block vonKd zu entzer-
renden Symbolen durchzuführen, womit sich eine signifikante Komplexitätsreduktion im
Vergleich zum TV-IFC ergibt. Nicht berücksichtigt bei dieser Komplexitätsbetrachtung ist
jedoch die Berechnung der gemittelten KovarianzmatrixΛAD nach (4.68).
In Tabelle 4.5 sind die Rechenoperationen für die Filterkoeffizientenberechnung beim LE-

Additionen Multiplikationen Divisionen

fMF = kMF ·Hu 0 N 0

Summe pro Block 0 N 0

vonKd Symbolen

Tabelle 4.6: Komplexitätsabschätzung für MF-IFC SISO Entzerrer beiKd zu entzerrenden
Symbolen
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IFC angegeben. Im Gegensatz zum TV-IFC und AD-IFC, welche die Qualität der A-Priori
Information für die Filterkoeffizientenberechnung mitberücksichtigen, sind die Filterkoef-
fizienten beim LE-IFC unabhängig von der realen A-Priori Information. Daher muss die
Filterkoeffizientenberechnung, unabhängig von der Anzahl der Turbo-Iterationen, beim
LE-IFC nur einmal durchgeführt werden, während beim AD-IFC und TV-IFC bei jeder
weiteren Turbo-Iteration aufgrund der dann neu vorliegenden A-Priori Information die Fil-
terkoeffizienten neu berechnet werden müssen.
Wie der Tabelle 4.6 zu entnehmen ist, liegt die Rechenkomplexität zur Filterkoeffizien-
tenberechnung vonfMF beim MF-IFC gemäß (4.58) deutlich unter der Komplexität der
anderen filterbasierten Entzerrer. Während die Rechenkomplexität sowohl beim TV-IFC,
beim AD-IFC und beim LE-IFC mit der dritten Potenz von der FilterlängeN abhängt, re-
duziert sich die Rechenkomplexität beim MF-IFC auf eine lineare Abhängigkeit von der
FilterlängeN.
Zur Komplexitätsangabe in Tabelle 4.6 sei ferner angemerkt, dass die Multiplikation von
Hu in der Realität nicht ausgeführt wird, da der Vektor

u =
[
01×(N1) 1 01×(N2+L−1)

]T (4.87)
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Abbildung 4.12: Anzahl der Multiplikationen für die Filterkoeffizientenberechnung in
Abhängigkeit der Filterkoeffizientenlänge N bei verschiedenen filterbasierten SISO Ent-
zerrern für Kanalimpulsantwortlänge L=5
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lediglich die(N1 +1)-te Spalte der KanalmatrixH kopiert und somit hierfür weder Multi-
plikationen noch Additionen anfallen. Dies wurde dementsprechend auch bei der Komple-
xitätsberechung beim TV-IFC, AD-IFC und LE-IFC berücksichtigt.
Der MF-IFC stellt somit die mit Abstand implementierungsg¨unstigste Variante der filter-
basierten SISO Entzerrer dar, wie auch der Abbildung 4.12 zuentnehmen ist, in welcher
die Anzahl der Multiplikationen für die Filterkoeffizientenberechnung in Abhängigkeit der
Filterkoeffizientenlänge N bei verschiedenen filterbasierten SISO Entzerrern für die Kana-
limpulsantwortlänge L=5 angegeben ist. Der extrem aufwändige TV-IFC ist in Abbildung
4.12 ausÜbersichtlichkeitsgründen nicht dargestellt.
Zusammenfassend sei nochmals angemerkt, dass die in diesemAbschnitt angegebenen
Komplexitätsgrößen nur einer groben Orientierung dienen können. So lassen sich z.B. un-
ter Berücksichtung der Toeplitzstruktur der Kanalmatrixdie Matrixmultiplikationen redu-
zieren und auch bei der Matrixinversion stellt das zugrundegelegte Gauß-Eliminationsver-
fahren eine Obergrenze für die Komplexität dar. Signifikant ist jedoch, dass der MF-IFC die
mit Abstand geringste Komplexität bezüglich der Filterkoeffizientenberechnung aufweist.

4.6 Rangreduzierte lineare MMSE SISO Detektion

Der in Abschnitt 4.1 erläuterte lineare MMSE SISO Detektorbenötigt zur Berechnung der
Filterkoeffizienten (4.93) eine Matrixinversion, wobei diese Matrixinversionen für jedes
zu entzerrende Symbol auszuführen ist. Auch bei den in den Abschnitten 4.2.1 und 4.2.3
erläuterten komplexitätsreduzierten LE-IFC und AD-IFCMMSE SISO Detektoren fällt pro
zu entzerrenden Block eine Matrixinversion zur Berechnungder Filterkoeffizienten an.
Zur Komplexitätsreduktion wird in [DMU04], [Die06], [Die07] die Verwendung eines
rangreduzierten mehrstufigen Wienerfilters für den linearen MMSE SISO Detektor vor-
geschlagen. Das mehrstufige Wienerfilter (MSWF) wurde von Goldstein in [GSS98] her-
geleitet und stellt eine kostengünstige Approximation des Wienerfilters dar, welche sich
beispielsweise zur Approximation der MMSE-Filterkoeffizienten (4.93) des in Abschnitt
4.1 erläuterten TV-IFC SISO Entzerrers und der MMSE-Filterkoeffizienten der verschie-
denen komplexitätsreduzierten filterbasierten SISO Entzerrer aus den Abschnitten 4.2.1 -
4.2.3 verwenden lässt.
Das rangreduzierte WienerfilterfD

n
′ ∈ C

N stellt ein mit RangD < N approximiertes Fil-
ter des Wienerfiltersf′n (4.12) dar, welches in einem vonD Spalten der Vorfiltermatrix
TD

n ∈CN×D aufgespannten Unterraum liegt. Zusammen mitgD
n
′ ∈CD, welches ein dimen-

sionsreduziertes Wienerfilter darstellt, kann das rangreduzierte MSWF mit

fD
n
′
= TD

n gD
n
′

(4.88)

angegeben werden [DMU04], wobei sichgD
n
′
mit dem MMSE-Ansatz analog zu (4.8) be-

stimmen lässt:
(gD

n
′
,aD′

n ) = arg min
(gD

n
′
,aD′

n )
E
{
|sn−dn|2 |

{
LE

a (cn,i)
}}

. (4.89)
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Die Lösung für (4.89) berechnet sich analog zu (4.12) und (4.11) wie folgt:

fD
n
′

= TD
D

(
TD

n
H (σ2

wIN +HΛ′nHH)TD
n

)−1
TD

n
H

g′n (4.90)

aD′
n = fD′

n
H

H ·E
{

dn|
{

LE
a (cn,i)

}}
−E

{
dn|
{

LE
a (cn,i)

}}
. (4.91)

Gemäß dem Turbo-Prinzip darf die neue berechnete extrinsische InformationLE
e (cn,i) am

Ausgang des Entzerrers nicht von der A-Priori InformationLE
a (cn,i) abhängen, somit wird

die A-Priori Information zum Zeitpunktn zu Null gesetzt:

LE
a (cn,i) = 0 ∀i ∈ {1, . . . ,B}. (4.92)

Damit lassen sich die zeitvarianten FilterkoeffizientenfD
n und die Prior-InformationaD

n für
das rangreduzierte MSWF unter der Bedingung (4.92) in Analogie zu (4.21), (4.23) und
(4.26) wie folgt zusammenfassen, wobei der Wegfall der Kennung ′ anzeigt, dass die Be-
dingung (4.92) erfüllt ist:

fD
n = EsTD

D



TD
n

H (σ2
wIN +HΛnHH)

︸ ︷︷ ︸
Γn

TD
n





−1

TD
n

H
Hu︸︷︷︸

γ

(4.93)

aD
n = qnd̂n. (4.94)

Abbildung 4.13 zeigt ein Blockschaltbild des rangreduzierten MSWFs nach [JS+01]. Die
erste Spaltet1,n der Vorfiltermatrix

TD
n =

[
t1,n, t2,n, . . . , tD,n

]
(4.95)
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Abbildung 4.13: Rangreduziertes mehrstufiges Wienerfilter(MSWF)
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wird als normiertes Matched-Filter zur Kanalimpulsantwort gewählt, und diei-te Spaltet i,n
mit i ∈ {2, 3, . . . , D} maximiert den Realteil der Korrelation zwischen dem Ausgang
si,n des Vorfiltervektorst i,n und dem Ausgangsi−1,n des vorangegangenen Vorfiltervektors
t i−1,n:

t i,n = argmax
t i,n

E{Re{si,n−si−1,n}} , (4.96)

mit tH
i,nt i,n = 1 und tH

i,nt j ,n = 0 für 1≤ j < i

Diese Lösung nach (4.96) ist identisch zum Lanczos-Algorithmus [Lan50], [JS+01], so
dass beispielsweise der iterative Lanczos Algorithmus zureffizienten Berechnung des ran-
greduzierten mehrstufigen Wienerfilters (MSWF) verwendet werden [DMU04], [Die06].
Die Skalaregi,n des VektorsgD

n , mit i ∈ {1, 2, . . . , D}, schätzen das Ausgangssignal
si−1,n des vorangegangenen Vorfilters basierend auf der Beobachtung

εi,n = si− ŝi (4.97)

nach dem MMSE-Kriterium [GSS98], [DU07]. In [HX01] und [JS+01] wurde gezeigt, dass
die Spalten der VorfiltermatrixTD

n Basisvektoren desD-dimensionalen Krylovunterraumes
[Saa03]

K (D) (Γn,γ) = span
{

γ, Γnγ, . . . , ΓD−1
n γ

}
(4.98)

darstellen [DMU04]. Somit kann der MSWF als eine optimale Approximation des Wiener-
filters in dem KrylovunterraumK (D)(Γn,γ) betrachtet werden [DMU04].
In [Die06], [Die07] werden verschiedene Algorithmen zur Berechnung des rangreduzier-
ten MSWFs vorgeschlagen und untersucht. Als günstig hinsichtlich einer effizienten Im-
plementierung des rangreduzierten MSWFs hat sich hierbei die Conjugate Gradient(CG)
[Ole80], [Saa03] Implementierung erwiesen. Im Folgenden sei in Tabelle 4.7 die Berech-
nungsvorschrift für die CG-Implementierung des rangreduzierten MSWFs angegeben; be-
züglich der exakten Herleitung sei auf [Die06], [Die07] verwiesen. Der Vektor̃w0 muss
nicht zwingend mit̃w0 = 0N×1 initialisiert werden, sondern kann auch abweichend hiervon
initialisiert werden, beispielsweise mit einem geeigneten Startfilterkoeffizientensatz. So-
mit kann bei der CG-Implementierung des rangreduzierten MSWFs A-Priori Information
zur Wahl vonw̃0 verwendet werden. Aus dem VektorfD

n kann mittels (4.91) die Prior-
InformationaD

n bestimmt werden. Die Berechnung der extrinsischen Information LE
e (cn,i)

erfolgt mit dem SISO-Demapper aus Abschnitt 4.1.2.
Der rangreduzierte MSWF SISO Entzerrer kann für die verschiedenen in diesem Kapitel
erläuterten filterbasierten SISO Entzerrer implementiert werden, wie z.B. für den TV-IFC
SISO Entzerrer aus Abschnitt 4.1, welcher für jedes zu entzerrende Symbol die Filterko-
effizienten neu berechnet, oder für den in Abschnitt beschriebenen 4.2.3 AD-IFC SISO
Entzerrer, welcher die Filterkoeffizienten einmalig für einen gesamtem zu entzerrenden
Block vonNd Symbol berechnet.
Wie in den vorangegangen Simulationen gezeigt, weist der AD-IFC SISO Entzerrer ge-
genüber dem TV-IFC SISO Entzerrer bei der Verwendung als iterativer Entzerrer nur ge-
ringe Leistungseinbußen auf, daher wird im Folgenden auf die Approximation der AD-IFC
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Filterkoeffizienten durch eine CG-Implementierung des rangreduzierten MSWFs eingegan-
gen. Hiermit kann eine weitere deutliche Komplexitätsreduktion erzielt werden, wie am
Ende dieses Abschnitts aufgezeigt wird. Wie in Abschnitt 4.2.3 erläutert, wird für einen zu
entzerrenden Block der den Zeitmittelwert (4.67)

λ =
1

Nd

Nd−1

∑
n=0

λn (4.99)

über alle Kovarianzen (4.18) berechnet und in die KovarianzmatrixΛn nach (4.22) einge-
setzt.
Im Folgenden wird die Leistungsfähigkeit des CG-implementierten rangreduzierten MS-
WFs für den AD-IFC SISO Entzerrer als Turbo-Entzerrer in dem aus Abschnitt 4.4.1 be-
kannten Testszenario, d.h. mit dem Proakis C Kanal, untersucht. Hierzu wird die Analy-
setechnik des in Abschnitt erläuterten 3.4 EXIT-Charts verwendet, wobei in Abbildung
4.14 dieÜbertragungskennlinien für den CG-implementierten MSWFfür RangD = 1 und
D = 2 bei einem Störabstand vonEb/N0 = 6 dB eingetragen sind. Zum Vergleich ist ferner
die Übertragungskennlinie des AD-IFC SISO Entzerrers eingetragen.
Bei D = 1 zeigt der MSWF verglichen zum AD-IFC eine bedeutend schlechtere Lei-
stungsfähigkeit im EXIT-Chart. DiëUbertragungskennlinie schneidet die Kanaldekoder-

w̃0← 0N×1

r̃0← Hu

g̃0← r̃H
0 r̃0

d̃0← r̃0

for l = 0,1, . . . ,D−2 ∧ D > 1 do

ṽ← Γnd̃l

φl ←
(
d̃H

l ṽ
)−1

g̃l

w̃l+1← w̃l + d̃l ·φl

r̃ l+1 = r̃ l − ṽ ·φl

g̃l+1← r̃H
l+1r̃ l+1

θl ← g̃l+1
g̃l

d̃l ← r̃ l+1+dl ·θl

end for

φ′D−1←
g̃∗D−1

d̃H
D−1Γnd̃D−1

fD
n ← w̃D−1 + d̃D−1φ′D−1

Tabelle 4.7: CG-Implementierung des MSWFs



4.6 RANGREDUZIERTE LINEARE MMSE SISO DETEKTION 93

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

I
a
E, I

e
D

I aD
, I

eE

Decoder, G=[1,7/5], R=1/2
AD−IFC                   
AD−IFC: CG−MSWF, D=2     
AD−IFC: CG−MSWF, D=1     

Abbildung 4.14: Exit-Chart beiEb/N0=6 dB, Proakis C Kanal, BPSK

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

I
a
E, I

e
D

I aD
, I

eE

Decoder, G=[1,7/5], R=1/2        
AD−IFC: CG−MSWF, D=1 (Eb/N0=7dB) 
AD−IFC: CG−MSWF, D=1 (Eb/N0=8dB) 
AD−IFC: CG−MSWF, D=1 (Eb/N0=9dB) 
AD−IFC: CG−MSWF, D=1 (Eb/N0=10dB)
AD−IFC: CG−MSWF, D=1 (Eb/N0=11dB)

Abbildung 4.15: Exit-Chart für AD-IFC mit CG-MSWF Implementierung bei verschiede-
nen Störabständen, Proakis C Kanal, BPSK
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Additionen Multiplikationen Divisionen

r̃0 = Hu 0 0 0

g̃0 = r̃H
0 r̃0 N−1 N 0

Γn = σ2
wIN +HΛnHH N2(N+L−2)+N (N+L−1)(N2 +N) 0

ṽ = Γnd̃l (D−1)(N2(N−1)) (D−1)(N2) 0

φl =
(
d̃H

l ṽ
)−1

g̃l (D−1)(N−1) (D−1)(N+1) D−1

w̃l+1 = w̃l + d̃l ·φl (D−1)(N−1) (D−1)N 0

g̃l+1 = r̃H
l+1r̃ l+1 (D−1)(N−1) (D−1)N 0

θl = g̃l+1
g̃l

0 0 D−1

r̃ l+1+dl ·θl (D−1)N (D−1)N D−1

d̃l = φ′D−1 =
g̃∗D−1

d̃H
D−1Γnd̃D−1

N3−N2 +N−1 N2 +N+1 1

fD
n = w̃D−1+ d̃D−1φ′D−1 N N 0

Summe pro Block N3(D+1)+N2(L−3)+ N3 +N2(L+D−2)+ 3(D−1)

vonKd Symbolen N(3D−13)+1−3D N(L+4D−4)+D

Tabelle 4.8: Komplexitätsabschätzung pro zu entzerrenden Block für AD-IFC SISO Ent-
zerrer bei MSWF CG-Implementierung

kennlinie, so dass beiEb/N0 = 6 dB keine Konvergenz bei Verwendung des MSWF mit
D = 1 möglich ist. Auch bei höheren Störabständen kann mit dem MSWF beiD = 1 keine
Konvergenz erzielt werden, wie dem EXIT-Chart in Abbildung4.15 entnommen werden
kann.
Die Übertragungskennlinie des MSWF mitD = 2 liegt jedoch näherungsweise auf der
Übertragungskennlinie des AD-IFCs, wie in Abbildung 4.14 dargestellt. Somit zeigt der
MSWF mit D = 2 im EXIT-Chart die gleiche Leistungsfähigkeit wie der exakt per Ma-
trixinversion berechnete AD-IFC.
In Tabelle 4.8 ist, analog zu den Komplexitätsabschätzungen in Abschnitt 4.5, die Komple-
xität des CG-implementierten MSWF durch die Anzahl der arithmetischen Operationen,
d.h. durch die erforderlichen Multiplikationen, Additionen und Divisionen angegeben. Wie
schon in Abschnitt 4.5 erläutert, wird die Multiplikationvon Hu in der Realität nicht aus-
geführt wird, da der Vektor

u =
[
01×(N1) 1 01×(N2+L−1)

]T (4.100)

lediglich die(N1+1)-te Spalte der KanalmatrixH kopiert und somit hierfür weder Multi-
plikationen noch Additionen anfallen.
In Abbildung 4.16 sind zur Visualisierung der Komplexitätdes CG-implementierten
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Abbildung 4.16: Anzahl der Multiplikationen für die Filterkoeffizientenberechnung in
Abhängigkeit der Filterkoeffizientenlänge N bei verschiedenen filterbasierten SISO Ent-
zerrern für Kanalimpulsantwortlänge L=5

MSWFs des AD-IFCs fürD = 1 undD = 2 die Anzahl der benötigten Multiplikationen für
die Filterkoeffizientenberechnung in Abhängigkeit der Filterkoeffizientenlänge N für die
Kanalimpulsantwortlänge L=5 angegeben. Zum Vergleich sind ferner die aus Abbildung
4.12 bekannten Komplexitätskurven des exakt berechnetenAD-IFC, LE-IFC und des MF-
IFC SISO Entzerrers dargestellt. Der CG-implementierte MSWF benötigt bei sowohl bei
D = 1 als auch beiD = 2 etwas über die Hälfte der Multiplikationen im Vergleichzu den
Multiplikationen des exakt berechneten AD-IFCs. Die Anzahl der benötigten Multiplika-
tionen des MSWF mitD = 2 liegt nur geringfügig über der Anzahl des Multiplikationen
des MSWF mitD = 1. Dies liegt daran, dass der Hauptanteil der Multiplikationen durch
die Berechnung der KovarianzmatrixΓn anfällt, wie der Tabelle 4.8 entnommen werden
kann. Diese Berechnung der KovarianzmatrixΓn ist beim MSWF unabhängig vom Rang
D genau einmal notwendig und fällt ebenso wie bei der exaktenBerechnung des AD-IFCs
an.
Im Vergleich zum MF-IFC benötigt der rangreduzierte MSWF jedoch wesentlich mehr
Multiplikationen, selbst beiD = 1 ist der MSWF wesentlich aufwändiger als der MF-IFC.
Dies liegt daran, dass die Berechnung der KovarianzmatrixΛn bei der Filterkoeffizienten-
berechnung des MF-IFCs entfällt. Somit stellt der MF-IFC die mit Abstand am günstigsten
zu implementierende Variante eines filterbasierten SISO Entzerrers dar.
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Wie schon im vorangeganen Abschnitt ausgeführt sei bezüglich der Komplexitätsbetrach-
tung angemerkt, dass die in diesem Abschnitt angegebenen Komplexitätsgrößen nur einer
groben Orientierung dienen können. So lassen sich z.B. unter Berücksichtung der Toep-
litzstruktur der Kanalmatrix die Matrixmultiplikationenreduzieren, dies gilt auch für die
Berechnung der KovarianzmatrixΓn.

4.7 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden verschiedene gängige filterbasierte MMSE SISO Entzerrer vor-
gestellt und hinsichtlich ihrer Bitfehlerratenleistungsfähigkeit bei der Turbo-Entzerrung un-
tersucht. Gemäß dem Turbo-Prinzip wurde die extrinsischeInformation des Kanaldecoders
als A-Priori Information für den jeweils untersuchten MMSE SISO Entzerrer verwendet.
Zunächst wurde mit dem TV-IFC der optimale MMSE SISO Entzerrer für statistisch un-
abhängige A-Priori Information hergeleitet. Dieser TV-IFC berechnet für jedes zu ent-
zerrende Symbol die optimalen Filterkoeffizienten in Abhängigkeit der vorliegenden A-
Priori Information, wobei die A-Priori Information als zeitlich nicht korreliert angenom-
men wird. Der TV-IFC Turbo-Entzerrer erreicht bei schwach frequenzselektiven Kanälen,
wie dem minimalphasigen Kanal aus Abschnitt 4.4.2, nahezu die Leistungsfähigkeit des
BCJR-MAP SISO Entzerrers; bei stark frequenzselektiven Kanälen (z.B. Proakis C) fällt
die Degradation gegenüber dem BCJR-MAP etwas größer aus.Da jedoch beim TV-IFC
eine Matrix-Inversion pro Symboltakt benötigt wird, ergibt sich unter normalen Systembe-
dingungen kein Komplexitätsvorteil gegenüber den zustandsbasierten SISO Entzerrern aus
Kapitel 3.
Im Folgenden wurden daher verschiedene komplexitätsreduzierte filterbasierte MMSE
SISO Entzerrer untersucht, die jeweils zeitinvariante Filterkoeffizienten verwenden. Der
LE-IFC und MF-IFC stellen jeweils eine Variante für sehr schwache und sehr starke A-
Priori Information dar. Während beim LE-IFC eine Matrixinversion pro zu detektierenden
Block benötigt wird, können beim MF-IFC die Filterkoeffizienten ohne Matrixinversion
direkt aus den Kanalkoeffizienten berechnet werden. Damit zeigt sich der MF-IFC als be-
sonders günstig hinsichtlich der Implementierung. Im realen Sytem ergibt eine Kombina-
tion der beiden Entzerrertypen Sinn, bei der während der ersten Iterationen die Entzerrung
vom LE-IFC vorgenommen wird, der bei schwacher A-Priori Information gut entzerrt. Für
die weiteren Iterationen wird auf den MF-IFC umgeschaltet wird, der mit der nun stärke-
ren A-Priori Information bessere Ergebnisse als der LE-IFCliefert. Dieser hybride Ansatz
wurde mithilfe des EXIT-Charts veranschaulicht. Die Leistungsfähigkeit dieses hybriden
Ansatzes verfehlt die des TV-IFCs allerdings je nach Szenario um mehrere dB.
Ein weiterer komplexitätsreduzierter Entzerrer wurde mit dem AD-IFC betrachtet, der
auch zeitinvariante Filterkoeffizienten verwendet, dieseallerdings in Abhängigkeit von der
durchschnittlichen Qualität der anliegenden A-Priori Information für einen zu entzerren-
den Block an Symbolen berechnet. Hierfür muß der Zeitmittelwert über die Kovarianz
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aller geschätzten Sendesymbole gebildet werden, was einedeutliche Verzögerung der De-
tektion im Gesamtsystem bedingt und damit die Latenz erhöht. Für die Berechnung der
Filterkoeffizienten wird wie beim LE-IFC eine Matrixinversion pro Block benötigt. Dafür
zeigt der AD-IFC eine recht gute Leistungsfähigkeit; er verfehlt die des TV-IFCs bei den
verwendeten Simulationsszenarien um maximal 1.0 dB.
Ferner wurde der LMS-IFC untersucht, der schon 1997 von Laotvorgestellt worden ist und
die gleiche Filterstruktur wie die vorangegangenen MMSE SISO Entzerrer besitzt, die Fil-
terkoeffizienten jedoch mittels eines Adapationsalgorithmus (z.B. LMS) in Abhängigkeit
der A-Priori Information einstellt und nachführt. Damit erfolgt beim LMS-IFC automatisch
eine Kanalschätzung, d.h. die Kanalkoeffizienten müssennicht direkt vorliegen. Für den
Einschwingvorgang wird jedoch eine Trainingssequenz ben¨otigt. Von der Leistungsfähig-
keit liegt der LMS-IFC ungefähr auf dem Niveau des MF-IFCs,somit wird die des TV-IFCs
deutlich verfehlt. Insbesondere beim stark frequenzselektivem Proakis C Kanal zeigen sich
deutliche Einbußen.
Ferner wurde die Komplexität der verschiedenen in diesem Kapitel behandelten filterba-
sierten SISO Entzerrer verglichen, wobei die Komplexitätdurch die Anzahl der arithmeti-
schen Operation, d.h. durch die erforderlichen Multiplikationen, Additionen und Divisio-
nen angegeben wurde. Hierbei kristallisierte sich der MF-IFC aus der Menge der unter-
suchten filterbasierten SISO Entzerrer als der mit Abstand am kostengünstigsten zu imple-
mentierende SISO Entzerrer heraus.
Abschließend wurde mit dem rangreduziertem MSWF SISO Entzerrer ein komplexitätsre-
duziertes Filter untersucht, welches eine kostengünstige Approximation des Wienerfilters
darstellt, und somit als komplexitätsreduzierte Approximation für den TV-IFC, LE-IFC
oder AD-IFC verwendet werden kann. Der rangreduzierte MSWFSISO Entzerrer erzielt
schon bei dem RangD = 2 die Leistungsfähigkeit der exakt berechneten Wienerlösung, al-
lerdings liegt die Komplexität des rangreduzierten MSWF SISO Entzerres selbst beiD = 1
deutlich über der Komplexität des MF-IFC SISO Entzerrers.



Kapitel 5

Optimierungssvorschlag für die
filterbasierte Turbo-Entzerrung

In Kapitel 4 wurden ausführlich verschiedene aus der Literatur bekannte lineare MMSE
SISO Entzerrer für die Turbo-Entzerrung vorgestellt und hinsichtlich ihrer Leistungsfähig-
keit in verschiedenen Simulationsszenarien miteinander verglichen, wobei diese verschie-
denen linearen MMSE SISO Entzerrer nach dem klassischen Turbo-Konzept im Empfänger
eingebettet wurden, d.h. zwischen dem jeweiligen linearenMMSE SISO Entzerrer und dem
Kanaldecoder wurde die jeweils berechnete extrinsische Information ausgetauscht.
Die beste Leistungsfähigkeit hinsichtlich der Bitfehlerraten zeigte hierbei der TV-IFC mit
zeitvarianten Filterkoeffizienten, welcher für jedes zu entzerrende Symbol die Filterkoef-
fizienten in Abhängigkeit der A-Priori Information berechnet und somit seine Filterkoef-
fizienten optimal auf die gerade vorliegende A-Priori Information einstellen kann, wobei
die A-Priori Information als zeitlich nicht-korreliert und somit statistisch unabhängig ange-
nommen wird. Jedoch wird hierfür eine Matrixinversion proSymboltakt benötigt, so dass
der TV-IFC von der Implementierung her gesehen sehr aufwändig wird.
Eine geringügig schlechtere, aber dennoch recht gute Leistungsfähigkeit wird vom iterati-
ven AD-IFC erreicht, allerdings benötigt der AD-IFC eine Matrixinversion zur Berechnung
der Filterkoeffizienten pro zu entzerrendem Block von Symbolen. Somit stellt der AD-IFC
für ein reales zu implementierendes System, insbesondereim mobilen Bereich wie bei-
spielsweise einem mobilen EDGE-Mobilfunkempfänger, keine günstige Alternative für die
Realisierung eines Turbo-Entzerrers dar.
Der MF-IFC zeichnet sich hingegen durch seine sehr einfacheBerechnungsvorschrift aus,
wobei keine Matrixinversion zur Berechnung der Filterkoeffizienten verwendet wird, al-
lerdings zeigt der MF-IFC insbesondere bei Kanälen mit starken Interymbolinterferenzen
eine sehr schlechte Leistungsfähigkeit.
In diesem Kapitel wird daher ein neuer leistungsfähiger filterbasierter Entzerrer vorge-
schlagen, dessen Filterkoeffizienten sich trotz seiner sehr guten Konvergenzeigenschaften
bei der Turbo-Enterrung sehr einfach, d.h. ohne Matrixinversion, berechnen lassen. Hier-

98
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Abbildung 5.1: Turbo-Entzerrung - Austausch der extrinsischen Information

zu wird zunächst in Abschnitt 5.1 von der informationstheoretischen Seite ausgehend die
A-Priori Information für SISO Entzerrer in iterativen Systemen betrachtet, wobei ein Ver-
gleich zwischen den zustandsbasierten SISO Detektoren ausKapitel 3 und den in Kapitel 4
vorgestellten filterbasierten linearen MMSE SISO Entzerrer erfolgt. Basierend auf diesem
Vergleich wird vorgeschlagen, bei den filterbasierten linearen MMSE SISO Entzerrern die
vollständige A-Posteriori Information des Kanaldecoders als erweiterte A-Priori Informa-
tion für die linearen MMSE SISO Entzerrer zu verwenden. Abschliessend wird mit dem
Soft-Feedback Interference Canceller(SF-IFC) ein neuer leistungsfähiger filterbasierter
Entzerrer vorgestellt, welcher die zuvor gewonnenen Erkenntnisse umsetzt und bei den
verwendeten Simulationsszenarien eine sehr gute Leistungsfähigkeit bei sehr geringen Im-
plementierungskosten bietet.

5.1 Betrachtung der A-Priori Information für SISO Ent-
zerrer in Turbo-Systemen

Dem Prinzip der in [BGT93] vorgestellten Turbo-Decodierung liegt der iterative Austausch
der extrinsischen Information zwischen den Komponentendecodern zugrunde, wie zuvor in
Abschnitt 3.1 erläutert. Analog hierzu wurde dieser Austausch der extrinsischen Informati-
on auch bei der zustandsbasierten [DJ+95] und filterbasierten Turbo-Entzerrung wie z.B. in
[GLL97], [WP98], [TKS02], [TKS04] verwendet. Abbildung 5.1 visualisiert diesen Aus-
tausch, bei dem die extrinsische InformationLD

e (cn′,i) des Kanaldecoders als A-Priori Infor-
mationLE

a (cn,i) am Entzerrer anliegt, und umgekehrt die extrinsische InformationLE
e (c′n,i)

als A-Priori InformationLD
a (cn,i) am Kanaldecoder anliegt.

Im Folgenden werden für die beiden unterschiedlichen in dieser Arbeit behandelten Entzer-
rertypen, d.h. für die Klasse der zustandsbasierten und die Klasse der filterbasierten Entzer-
rer aus Kapitel 3 bzw. Kapitel 4, die notwendigen informationstechnischen Eigenschaften
der A-Priori InformationLE

a (cn,i) für die jeweiligen SISO Entzerrertypen untersucht und
hierbei insbesondere die Auswirkungen des alleinigen Austauschens der extrinsischen In-
formationenLD

e (cn′,i) undLE
e (cn,i) zwischen Kanaldecoder und Entzerrer genauer betrach-
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tet.
Wie in Abschnitt 3.1 detailliert erläutert wurde, beinhaltet die extrinsische Information
ausschließlich die durch den Detektions- bzw. Decodiervorgang neu hinzugewonnene In-
formation und beinhaltet somit keine Information von der A-Priori Information des jeweils
zugeordneten Detektors bzw. Decoders. Somit enthältLE

e (cn,i) ausschließlich Information
aus derÜbertragung über den AWGN-ISI Kanal undLD

e (c′n,i) nur Information aus der Ka-
nalcodierung. Demnach liegt dem SISO Entzerrer nach dem klassischen Turbo-Prinzip aus
Abbildung 5.1 ausschließlich Information aus der Kanalcodierung als A-Priori Informati-
on vor. Des Weiteren wird der SISO Entzerrer noch mit den aus dem AWGN-ISI Kanal
empfangenen Symbolenrn, im FolgendenKanalbeobachtunggenannt, gespeist.

5.1.1 A-Priori Information bei zustandsbasierten SISO Entzerrern

Betrachten wir zunächst die Klasse der zustandsbasiertenEntzerrer, so wird ersichtlich, daß
die A-Priori Information und die Kanalbeobachtung in die Berechnung der Zweigmetrik
nach (3.15) einfliessen:

γn(Sn,Sn+1) = p(rn|Sn,Sn+1) ·P(Sn+1|Sn)︸ ︷︷ ︸
f (LE

a (cn,i))

. (5.1)

Die Zweigmetrik läßt sich damit wie folgt in die Bestandteile Kanalinformation, hier bei-
spielsweise für reellwertige Systeme nach (3.17), und A-Priori Information aufteilen:

Kanalinformation: p(rn|Sn,Sn+1) = 1√
2πσ2

w
·e−

∣∣∣∣∣rn−
L−1

∑
i=0

hi ·dn−i

∣∣∣∣∣

2

2πσ2
w ,

A-Priori Information: P(Sn+1|Sn) =
B
∏
i=1

P(cn,i(Sn,Sn+1)) = f (LE
a (cn,i)).

(5.2)

Die A-Priori Information läßt sich mit (3.20) direkt ausLE
a (cn,i) berechnen.

Generelles Ziel bei einem optimalen Detektionsvorgang istes, sämtliche für ein zu detektie-
rendes Symbol zur Verfügung stehende Information vollkommen auszunutzen. D.h., dass
z.B. bei der Detektion eines Sendesymbolsdn bei derÜbertragung über einen ISI-Kanal
Information aus dem gesamten Block derNr EmpfangssymbolerNr

1 = [r1 r2 ... rNr ]
T ver-

wendet werden sollte. Dieser BlockrNr
1 beinhaltet sowohl Kanalinformation aus derÜber-

tragung aller Sendesymbole über den AWGN-ISI Kanal als auch die Information aus der
Kanalcodierung.
Durch die Vorwärts- und Rückwärtsrekursionen verwendet der BCJR-MAP Entzerrer bei
der Detektion eines Symbols sämtliche Zweigmetriken nach(5.1) innerhalb des Trellis-
diagramms, damit wird automatisch Kanalinformation nach (5.2) aus allen im BlockrNr

1
zusammengefasssten Empfangssymbolen für die Detektion miteinbezogen. Somit ist er-
sichtlich, daß die A-Priori Information auf keinen Fall Kanalinformation, z.B. die extrinsi-
sche Information des SISO Entzerrers aus der vorangegangenen Turbo-Iteration, beinhalten
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Abbildung 5.2: Filterbasierte lineare Turbo-Entzerrung bei Verwendung der extrinsischen
Kanaldecoderinformation als A-Priori Information

darf, da diese sonst mehrfach in die Zweigmetrik (5.1) einfliessen und damit übergewichtet
werden würde.
Die A-Priori Information darf daher bei den zustandsbasierten Detektionsverfahren nur
von anderen Komponentendecodern kommende zusätzliche Information beinhalten, sie
darf aber keine Kanalinformation beinhalten. Diese zusätzliche Information ist im Falle
der Turbo-Entzerrung die extrinsische Information aus demSISO Kanaldecoder. Dies ent-
spricht exakt dem Turbo-Prinzip [Hag97]. Folgerichtig wurde bei der 1995 erstmalig publi-
zierten Turbo-Entzerrung [DJ+95], die einen zustandsbasierten Entzerrer (SOVA) [HH89]
verwendet, der Austausch der jeweils extrinsischen Information zwischen dem Entzerrer
und dem Kanaldecoder gemäß dem Turbo-Prinzip eingesetzt.

5.1.2 A-Priori Information bei filterbasierten SISO Entzerrern

Nun wenden wir uns der Klasse der filterbasierten SISO Entzerrer aus Kapitel 4 zu und be-
trachten den linearen MMSE Entzerrer mit zeitvarianten Koeffizienten aus Abschnitt 4.1,
der nochmals in Abbildung 5.2 dargestellt ist. Der hier verwendete lineare MMSE SISO
Entzerrer besteht aus den zwei Filtern F und Q. Das Empfangsfilter F wird mit der Kanalbe-
obachtungrn gespeist, während Filter Q mit den aus der A-Priori Information geschätzten
Sendesymbolen gespeist wird und damit die aus der Faltung von Kanalimpulsantwort und
Empfangsfilter verursachten Intersymbol-Interferenzen berechnet. Dabei wird für den in
Abbildung 5.2 dargestellten SISO Entzerrer ersichtlich, daß die Kanalbeobachtungrn nur
für Filter F und den Soft-Demapper zur Verfügung gestelltwird. Das Filter Q hingegen,
welches die Intersymbol-Interferenzen schätzen soll, verwendet bei dem in Abbildung 5.2
dargestellten Schema lediglich die zur Verfügung stehende A-Priori InformationLE

a (cn,i)
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zur Schätzung der Intersymbol-Interferenzen.
Die A-Priori Information wird beim hier betrachteten linearen MMSE SISO Entzerrer mit
zeitvarianten Filterkoeffizienten (TV-IFC) sowohl implizit über die KovarianzmatrixΛn

(4.22) für die Berechnung der Filterkoeffizienten von F undQ nach (4.21) und (4.24) mit

fn = Es
(
σ2

wIN +HΛnHH)−1

Hu, (5.3)

qn = fH
n H− fH

n HuuH (5.4)

als auch explizit für die Schätzung der Sendesymbole und damit der Intersymbol-Interferen-
zen verwendet (4.26). Im Gegensatz zu Kapitel 4 sei nun zunächst nicht angenommen, daß
die A-Priori Information statistisch unabhängig ist. Somit berechnen sich die geschätzten
Sendesymbole des Sendesymbolvektors (4.5), die in den ISI-Schätzer Q gespeist werden,
und die Kovarianzmatrix (4.21) des Sendesymbolvektors in Abhängigkeit der A-Priori In-
formation wie folgt:

d̂n = E
{

dn|{LE
a (cn,i)}|LE

a (cn,i)=0

}
, (5.5)

Λn = Cov
(

dn,dn|{LE
a (cn,i)}|LE

a (cn,i)=0

)
. (5.6)

Die A-Priori Information für das aktuelle Symboldn muß gemäß dem Turbo-Prinzip zu
Null gesetzt werden.

5.1.2.1 A-Priori Information bei filterbasierten SISO Entzerrern analog zum origi-
nalen Turbo-Prinzip

Für die Berechnung von (5.5), (5.6) schlagen Wang/Poor [WP98] und Tüchler [TKS02],
[TKS04] analog zum originalen Turbo-Prinzip die Verwendung der extrinsischen Informa-
tion aus der Kanaldecodierung als A-Priori Information vor. Auch bei der linearen Tur-
bo Entzerung mit zeitinvarianten Koeffizienten über parallel verkettete Kanäle von Singer,
Nelson und Koetter [SNK99] verwendet der jeweilige SISO Entzerrer ausschließlich die
extrinsische Information des anderen SISO Entzerrers als A-Priori Information.
Diese exklusive Verwendung der extrinsischen Informationdes anderen Komponentende-
coders vereinfacht die Berechnung der Erwartungswerte (5.5) und der Kovarianzmatrix
(5.6) deutlich, da die A-Priori Information durch die vom Interleaver verursachte Permuta-
tion {

LE
a (cn,i)

}
= Π

{
LD

e (c′n,i)
}

(5.7)

als quasi statistisch unabhängig betrachtet werden kann,und damit die Kovarianz von be-
nachbarten Symbolen zu Null gesetzt wird:

Cov
(
dn,dm|

{
LE

a (cn,i)
})

= 0 ∀n 6= m. (5.8)
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Damit reduziert sich die KovarianzmatrixΛn zu der Diagonalmatrix

Λn = diag[λn+N1 λn+N1−1 . . . λ+1 Es λ−1 . . . λn−N2−L] (5.9)

mit λn = E
{

dnd∗n|LE
a (cn,i)

}
−E

{
dn|LE

a (cn,i)
}

E
{

d∗n|LE
a (cn,i)

}
, (5.10)

und die geschätzten Sendesymbole (5.5) für den ISI-Schätzer Q berechnen sich zu

d̂n = E
{

dn|{LE
a (cn,i)}

}
. (5.11)

Bei genauer Betrachtung ist allerdings zu erkennen, daß durch die exklusive Verwendung
der extrinsischen Information des Kanaldecoders als A-Priori Information für den Entzer-
rer keine Kanalinformation zur Berechnung der Filterkoeffizienten (5.3) und zur Schätzung
der Intersymbol-Interferenzen mit (5.11) verwendet wird.
In Abbildung 5.3 ist der hier verwendete lineare MMSE SISO Entzerrer nochmals darge-
stellt, wobei die Elemente zur Filterkoeffizientenberechnung und ISI-Schätzung grau un-
terlegt sind. Dieser Darstellung lässt sich visuell entnehmen, daß die Kanalbeobachtungrn,
aus der sich z.B. mittels (5.2) Kanalinformation berechnenliesse, für die grau unterlegten
Elemente nicht zur Verfügung steht, da die Empfangssymbole rn lediglich in Empfangsfil-
ter F gespeist werden. Somit liegt für die Filterkoeffizientenberechnung und die Schätzung
der Sendesymbole als Information über die Sendesymbole ausschließlich die A-Priori In-
formationLE

a (cn,i) vor. Dies ist in Abbildung 5.3 dadurch visualisiert, daß lediglich ein
eingehender Pfeil, welcher die A-Priori Information kennzeichnet, in den Block für die Fil-
terkoeffizientenberechnung und die ISI-Schätzung führt. Genau diese A-Priori Information
findet sich in der Berechnung der Kovarianzmatrix (5.6) und des geschätzten Sendesymbol-
vektors (5.5) wieder. Die Kanalimpulsantworth und die Varianz des gaußschen Rauschens
σ2

w werden als bekannt vorausgesetzt und sind daher nicht in Abbildung 5.3 visualisiert.
Damit zeigt sich bei den hier betrachteten filterbasierten linearen SISO Entzerrern ein gra-
vierender Unterschied zu den zustandsbasierten Entzerrern: Der hier verwendete lineare
MMSE SISO Entzerrer nach Kapitel 4 verwendet keine intern vom Entzerrer berechne-
te Kanalinformation für weitere interne Berechnungen, wie z.B. für die Berechnung der
Sendesymbole am Eingang des ISI-Schätzers Q und für die Berechnung der Filterkoeffizi-
enten.
Wird daher gemäß dem Turbo-Prinzip nur die extrinsische InformationLD

e (c′n,i) des Ka-
naldecoders als A-Priori InformationLE

a (cn,i) verwendet, wie in Abbildung 5.2 dargestellt,
so wird die Information aus der Kanalübertragung, d.h. dieKanalinformation, nicht zur
Schätzung der Sendesymbole (5.5) und nicht zur Berechnungder Filterkoeffizienten (5.6)
verwendet.
Die extrinsische InformationLD

e (c′n,i) enthält deshalb keine KanalinformationLD
a (c′n,i)

[Bau00], da exakt diese von der A-Posteriori InformationLD(c′n,i) des Kanaldecoders ab-
gezogen wird, wie schon zuvor ausführlich in Abschnitt 3.1erläutert wurde:

LD
e (c′n,i) = LD(c′n,i)−LD

a (c′n,i). (5.12)
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Abbildung 5.3: Linearer MMSE SISO Entzerrer

5.1.2.2 Erweiterte A-Priori Information bei filterbasiert en SISO Entzerrern

Informationstheoretisch betrachtet führt jedoch ein Weglassen und damit ein Vernachlässi-
gen von Information in der Regel zu suboptimalen Ergebnissen. Der Autor schlägt daher
mit der zuvor erläuterten Begründung vor [VH03a], die volle A-Posteriori Information des
KanaldecodersLD(c′n,i) als A-Priori Information für den hier verwendeten linearen SISO
Entzerrer zu benutzen, wie in Abbildung 5.4 dargestellt. ImFolgenden sei diese neu de-
finierte erweiterte A-Priori Information für die filterbasierten Entzerrer durchLE

ã (cn,i) ge-
kennzeichnet, damit diese eindeutig von der nur die extrinsische Kanaldecoderinformation
beinhaltende A-Priori InformationLE

a (cn,i) aus den Kapiteln 3 und 4 unmittelbar zu unter-
scheiden ist. Diese erweiterte A-Priori Information beinhaltet damit sowohl die extrinsische
Information des Kanaldecoders, als auch die Kanalinformation des Entzerres aus der voran-
gegangenen Iteration. Die Bezeichnung A-Priori Information bei der erweiterten A-Priori
Information ist insofern weiterhin korrekt, da die Komponenten zur Berechnung der Fil-
terkoeffizienten und der Schätzung der Intersymbol-Interferenzen intern aus dem Entzerrer
keine Kanalbeobachtung und damit auch keine Kanalinformation vorliegen haben, und so-
mit diese Kanalinformation für die grau unterlegten Elemente der Koeffizientenberechnung
und ISI-Schätzung in Abbildung 5.3 als von außen kommend betrachtet werden muss.
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Abbildung 5.4: Filterbasierte lineare Turbo-Entzerrung bei Verwendung der A-Posteriori
Kanaldecoderinformation als erweiterte A-Priori Information

5.2 Verwendung der Kanalinformation zur Schätzung von
Interferenzen: Analogie zu bekannten Entzerrerstruk-
turen

In diesem Abschnitt wird anhand von verschiedenen aus der Literatur bekannten filterba-
sierten Entzerrerstrukturen nochmals die Aussage aus Abschnitt 5.1 untermauert, daß die
aus Kapitel 4 bekannten linearen MMSE SISO Entzerrer internkeine Kanalinformation zur
Schätzung der Intersymbol-Interferenzen und/oder zur Berechnung der Filterkoeffizienten
zur Verfügung stellen bzw. verwenden. Der Begriffinternsoll dabei verdeutlichen, daß die
Kanalinformation innerhalb des jeweiligen Entzerrers berechnet wird.

5.2.1 Analogie zum Soft-DFE

Die einfachste Form eines filterbasierten Entzerrers mit kombinierter Schätzung und Sub-
traktion von Intersymbol-Interferenzen stellt derDecision Feedback Equalizer(DFE)
[Aus67], [BP79] dar. Der DFE besteht aus einem linearen Empfangsfilter und einem zwei-
ten Filter, in welches die aus der Kanalinformation detektierten harten Sendesymbole zu-
rückgekoppelt werden. Dieses zweite kausale Filter schätzt Intersymbol-Interferenzen, wel-
che dann vom Ausgang des Empfangsfilters abgezogen werden. Bei der Berechnung der
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Abbildung 5.5: DFE mit weicher Rückkopplung nach Taylor

Filterkoeffizienten, z.B. nach dem MMSE-Kriterium, wird angenommen, daß die rückge-
koppelten Symbole fehlerfrei sind.
Schon 1973 wurde von Taylor vorgeschlagen, den Rückkoppelzweig im DFE mit weich
geschätzten Sendesymbolen zu speisen [Tay73]. Abbildung5.5 stellt diesen DFE mit wei-
cher Rückkopplung aus [Tay73] für BPSK dar. Es ist zu erkennen, daß die generelle Struk-
tur dieses DFEs teilweise der Struktur der linearen SISO Entzerrer aus Kapitel 4 ähnelt:
Beide Entzerrertypen verwenden ein Empfangsfilter und zus¨atzlich ein zweites Filter zur
Schätzung von Intersymbol-Interferenzen, welche am Ausgang des Empfangsfilters abge-
zogen werden und damit zum entzerrten Symbolsn führen. Dieser ISI-Schätzer, in Abbil-
dung 5.5 grau unterlegt, wird bei beiden Entzerrertypen mitgeschätzten Sendesymbolen
gespeist, die aus weicher Zuverlässigkeitsinformation berechnet werden.
Ein entscheidender Unterscheid zwischen den linearen SISOEntzerrern aus Kapitel 4 und
dem Soft-DFE nach Taylor [Tay73] besteht allerdings darin,daß der Soft-DFE die vom
DFE entzerrten Symbole intern zur Schätzung der Intersymbol-Interferenzen weiterver-
wendet. Damit verwendet der Soft-DFE, im Gegensatz zu den hier betrachteten linearen
SISO Entzerrern, interne Kanalinformation zur Schätzungder Sendesymbolêdn und damit
zur ISI-Schätzung.
Ein Vergleich der Abbildungen 5.3 und 5.5 visualisiert diesen entscheidenden Unterschied
nochmals: Die einzige Information, die beim linearen MMSE SISO Entzerrer in Abbildung
5.3 zur ISI-Schätzung verwendet wird, ist die A-Priori Information. Würde diese A-Priori
Information zu Null gesetzt werden, wie es z.B. in der nullten Iterationsstufe der Fall wäre,
so könnten die Intersymbol-Interferenzen mittels FilterQ nicht geschätzt werden, da der
lineare MMSE SISO Entzerrer die interne Kanalinformation hierzu nicht verwendet. Der
Soft-DFE kann hingegen durch den Rückkoppelzweig die interne Kanalinformation des
DFEs zur Schätzung weiterverwenden, und so auch ohne weitere A-Priori Information das
Filter Q des DFEs mit geschätzten Sendesymbolen speisen.
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5.2.2 Analogie zum linearen MMSE Entzerrer

Sei umgekehrt die Hypothese angenommen, daß der lineare MMSE SISO Entzerrer aus Ab-
bildung 5.3 automatisch die Kanalinformation zur ISI-Sch¨atzung verwenden würde, dann
dürfte dementsprechend der in Abbildung 5.5 dargestellteSoft-DFE auf keinen Fall den
Rückkoppelzweig zu Filter Q verwenden, da genau dieser Rückkoppelzweig die Kanal-
information nochmals zum ISI-Schätzer speisen würde. Der Rückkoppelzweig müßte also
entfallen, ergo wäre der DFE als solcher komplett in Frage gestellt. Die Hypothese ist dem-
nach nicht korrekt, womit ersichtlich ist, daß der lineare MMSE SISO Filter aus Abbildung
5.3 keine interne Kanalinformation zur ISI-Schätzung verwendet.
Des Weiteren zeigt sich auch bei der Betrachtung des linearen MMSE-Entzerrers ohne
A-Priori Information, der in Abschnitt 4.2.1 hergeleitet wurde, daß dieser lineare MMSE-
Entzerrer keine interne Kanalinformation zur Berechnung von Filterkoeffizienten oder zur
Schätzung der Intersymbol-Interferenzen verwendet. DieFilterkoeffizientenfLE des linea-
ren MMSE Entzerrers ohne A-Priori Information berechnen sich nach (4.47) zu

fLE = Es ·
(
σ2

wIN +HΛLEHH)−1
Hu,

= Es ·
(
σ2

wIN +Es ·HHH)−1
Hu. (5.13)

Durch das Fehlen der A-Priori Information, wie in Abschnitt4.2.1 erläutert, beinhaltet die
KovarianzmatrixΛLE, die eine Diagonalmatrix darstellt, ausschließlich die durchschnittli-
che SendeenergieEs der Symbole des Sendesymbolalphabetsϒ:

ΛLE = diag[λn+N1 λn+N1−1 . . . λn−N2−L+1]

= Es ·Diag
[
11×(N+L−1)

]
. (5.14)

Wäre wiederum die Hypothese angenommen, dass der lineare MMSE Entzerrer automa-
tisch interne Kanalinformation zur Berechnung der Filterkoeffizienten verwenden würde,
so müsste diese Information an genau dieser Stelle in die Kovarianzmatrix einfliessen, da
hiermit auch ohne A-Priori Information die Kovarianz einesSendesymbols (4.18) wie folgt
zu schätzen wäre:

λn = E{dnd∗n|Kanalinformation}−
E{dn|Kanalinformation}E{d∗n|Kanalinformation} . (5.15)

Diese Verwendung einer internen Kanalinformation zur Berechnung der Filterkoeffizienten
erfolgt allerdings beim klassischen linearen MMSE-Entzerrer eindeutig nicht [Pro95].
Damit kann zusammengefasst werden, daß die in Abschnitt 5.1getroffene Aussage, daß
die hier betrachteten linearen MMSE-SISO Entzerrer keine interne Kanalinformation zur
ISI-Schätzung und zur Filterkoeffizientenberechnung verwenden, nicht im Widerspruch,
sondern im Einklang mit bestehenden filterbasierten Entzerrern steht, wie dem linearen
MMSE-Entzerrer ohne A-Priori Information [Pro95] oder denbetrachteten DFEs [Aus67],
[BP79], [Tay73].
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5.3 Lineare MMSE SISO Entzerrung bei Verwendung von
zeitlich korrelierter A-Priori Information

Wie in Abschnitt 5.1 erläutert, soll nun die komplette A-Posteriori InformationLD(c′n,i) des
Kanaldecoders als erweiterte A-Priori InformationLE

ã (cn,i) für die linearen MMSE SISO
Entzerrer verwendet werden, damit auch die Kanalinformation zur Filterkoeffizientenbe-
rechnung und zur ISI-Schätzung verwendet wird, wie in Abbildung 5.4 dargestellt. Somit
lässt sich ein Block erweiterter A-Priori Information in Abhängigkeit der Interleavervor-
schrift und dem zugehörigem Block A-Posteriori Information des Kanaldecoders wie folgt
ausdrücken: {

LE
ã (cn,i)

}
= Π

{
LD(c′n,i)

}
. (5.16)

Abbildung 5.6 zeigt exemplarisch die Kaskadierung zweier SISO Entzerrer für zwei aufein-
anderfolgende Turbo-Iterationen in einem Turbo-Empfänger gemäß Abbildung 5.4. Hier-
bei sind die in Abbildung 5.6 dargestellten L-Werte zusätzlich mit der diskreten Variablen
k∈ {0,1,2, . . .} gekennzeichnet, die angibt, in welcher Turbo-Iterationsstufe der zugehöri-
ge L-Wert berechnet wurde.
Im Unterschied zur in der Abbildung 5.2 dargestellten ausschließlichen Verwendung der
extrinsischen InformationLD

e (c′n,i) des Kanaldecoders als A-Priori Information für den Ent-
zerrer wird nunmehr die volle A-Posteriori InformationLD(c′n,i) des Kanaldecoders an den
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Abbildung 5.6: Filterbasierte Turbo-Entzerrung: Verwendung der kompletten Kanaldeco-
derinformation als erweiterte A-Priori Information
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Interleaver geleitet und dann als erweiterte A-Priori InformationLE(k)
ã (cn,i) für die Entzer-

rung verwendet, wie in der oberen Hälfte der Abbildung 5.6 dargestellt.
Die untere Hälfte der Abbildung 5.6 zeigt eine mathematisch äquivalente Darstellung, wel-
che visualisiert, dass sich die erweiterte A-Priori Information aus (5.16) in die folgenden
zwei Bestandteile aufteilen lässt:{

LE(k)
ã (cn,i)

}
= Π

{
LD(k)

e (c′n,i)
}

︸ ︷︷ ︸
extr. Kanaldecoderinformation

+
{

LE(k)
e (cn,i)

}

︸ ︷︷ ︸
Kanalinformation

. (5.17)

Während die extrinsische Information des Kanaldecoders durch den Interleaver permutiert
wird und somit als quasi zeitlich nicht-korreliert betrachtet werden kann, wird die Kanalin-
formation direkt am Ausgang des filterbasierten MMSE SISO Entzerrers der Iterationsstufe
k abgegriffen und weist damit eine zeitliche Korrelation auf. Folglich ist auch die erweiterte
A-Priori Information zeitlich korreliert.
Diese zeitliche Korrelation der erweiterten A-Priori Information muss beim linearen SISO
Entzerrer an den folgenden Stellen beachtet werden:

• Berechnung der Filterkoeffizienten nach (4.21),

• Berechnung der extrinsischen InformationLE
e (cn,i) nach (4.39) und (4.42) mittels des

Soft-Demappers.

Zunächst wird im folgenden Abschnitt auf die Berechnung der Filterkoeffizienten einge-
gangen, danach wird die Berechnung der extrinsischen Information LE

e (cn,i) mittels des
Soft-Demappers betrachtet.

5.3.1 Berechnung der Filterkoeffizienten des linearen MMSESISO
Entzerrers bei korrelierter A-Priori Information

Die Berechnung der Filterkoeffizientenfn des linearen MMSE SISO Entzerrers aus Ab-
schnitt 4.1 erfolgt nach (4.21) mit

fn = Es
(
σ2

wIN +HΛnHH)−1
Hu, (5.18)

wobei die KovarianzmatrixΛn zunächst in Abhängigkeit der erweiterten und zeitlich kor-
relierten A-Priori InformationLE

ã (cn,i) aufgestellt wird:

Λn = Cov
(

dn,dn|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

)

=





λn+N1,n+N1 . . . λn+N1,n . . . λn+N1,n−N2−L+1
...

. ..
...

. . .
...

λn,n+N1 . . . λn,n . . . λn,n−N2−L+1
...

. ..
...

. . .
...

λn−N2−L+1,n+N1 . . . λn−N2−L+1,n . . . λn−N2−L+1,n−N2−L+1





. (5.19)
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Gemäß dem Turbo-Prinzip, und wie in Abschnitt 4.1 und in [TSK03] erläutert, muss die A-
Priori Information für das aktuelle Symboldn, das zum Zeitpunktn detektiert werden soll,
zu Null gesetzt werden. Die einzelnen Kovarianzen innerhalb der Kovarianzmatrix (5.19)
berechnen sich wie folgt:

λl ,m = Cov
(

dl ,dm|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

)

= E
{

dl d
∗
m|{LE

ã (cn,i)}|LE
ã (cn,i)=0

}
−

E
{

dl |{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

}
E
{

d∗m|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

}
. (5.20)

Sei an dieser Stelle angenommen, daß die KanalinformationLE(k)
e (cn,i) von einem linearen

SISO MMSE Entzerrer nach Kapitel 4 berechnet wurde, der ein Filter F mit N = Filterkoef-
fizienten verwendet, so gilt folgende Fallunterscheidung für die Berechnung der Kovarianz
in Abhängigkeit der erweiterten A-Priori Information:

λl ,m = Cov
(

dl ,dm|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

)

=






0 für |l −m| ≥ N+L

E
{

dl d∗m|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

}
−

E
{

dl |{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

}
·

E
{

d∗m|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0

}
für 0 < |l −m|< N+L

Es für l = m

(5.21)

Zur Berechnung der Kovarianz Cov(dl ,dm)) für 0 < |l −m|< N+L in (5.21) sei zunächst
die allgemeine Berechnungsvorschrift fur die Kovarianz zwischen Symboldl und Symbol
dm angegeben:

Cov(dl ,dm) = ∑
α j∈ϒ

∑
αk∈ϒ

α jα∗k ·P
(
dl = α j ,dm = αk

)
−

(

∑
α j∈ϒ

α j ·P
(
dl = α j

)
)
·
(

∑
αk∈ϒ

α∗k ·P(dm = αk)

)
. (5.22)

Problematisch bei dieser Kovarianzberechnung ist die Berechnung der Auftrittswahrschein-
lichkeitenP

(
dl = α j ,dm = αk

)
der beiden Symboledl unddm, d.h. die Berücksichtigung

der durch die erweiterte A-Priori Information{LE
ã (cn,i)} verursachten Korrelation zwi-

schen den Symbolendl und dm. Die erweitere A-Priori Information selbst enthält jedoch
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nur Wahrscheinlichkeitsinformation über die gesendetenCodebits, allerdings keine expli-
zite Information über die Korrelation zwischen den Codebits oder den codierten Sende-
symbolendn.
Diese AuftrittswahrscheinlichkeitenP

(
dl = α j ,dm = αk

)
könnten beispielsweise ermittelt

werden, in dem zunächst direkt nach dem MMSE SISO Entzerrerdie Auftrittswahrschein-
lichkeitenPE

(
dl = α j ,dm = αk

)
parallel zur Berechnung der L-WerteLE

e (cn,i) berechnet
werden; dies könnte mit einem erweiterten Soft Demapper basierend auf den Ausführun-
gen in Abschnitt 4.1.2 erfolgen. Die Aufgabe dieses erweiterten Soft Demappers läge da-
mit darin, aus der Menge der entzerrten Symbole{sn} zusätzlich zu den extrinsischen L-
WertenLE

e (cn,i) die AuftrittswahrscheinlichkeitenPE
(
dl = α j ,dm = αk

)
zu berechnen. Die

Kennung(·)E zeigt hierbei an, dass sich diese Auftrittswahrscheinlichkeiten auf den Ent-
zerrerausausgang und damit auf die zeitlich korrelierten L-WerteLE

e (cn,i) beziehen. Aus
diesen Auftrittswahrscheinlichkeiten und den zeitlich nicht-korrelierten L-WertenLD

e (cn,i)
der extrinschen Kanaldecoderinformation könnten nun dieAuftrittswahrscheinlichkeiten
PE
(
dl = α j ,dm = αk

)
für die Berechnung der Kovarianzen in (5.21) mittels (5.22) be-

stimmt werden.
Im Folgenden wird kurz auf den erweiterten Soft Demapper zurBerechnung von
PE
(
dl = α j ,dm = αk

)
eingegangen. Wie in Abschnitt 4.1.2 in Bezug auf (4.32) erl¨autert,

haben zwei Sendesymboledl unddm mit 0 < |l −m| < N + L und l < m Einfluss auf die
folgenden im Vektorsl,m zusammengefasstenN+L+m− l −1 entzerrten Symbole:

sl,m = [sl−N1 sl−N1+1 . . . sm+N2+L−1] . (5.23)

Damit kann die AuftrittswahrscheinlichkeitPE
(
dl = α j ,dm = αk

)
aus Vektorsl,m mittels

Bayes bestimmt werden:

PE (dl = α j ,dm = αk|sl,m
)

=
p
(
sl,m|dl = α j ,dm = αk

)
·P
(
dl = α j ,dm = αk

)

P(sl,m)
. (5.24)

Die Berechnung der Verbundwahrscheinlichkeitp
(
sl,m|dl = α j ,dm = αk

)
könnte durch ei-

ne(N+L+m− l−1)-dimensionale Gaußverteilung modelliert werden, deren Berechnung
allerdings einen immens hohen Rechenaufwand benötigt. ImGegensatz zu dem im Ab-
schnitt 4.1.2 hergeleiteten Soft-Demapper kann zur sinnvollen Abschätzung der Verbund-
wahrscheinlichkeitp

(
sl,m|dl = α j ,dm = αk

)
allerdings nicht auf nur ein einzelnes entzerr-

tes Symbolsn zurückgegriffen werden, da hiermit die Abschätzung zu ungenau ausfallen
würde.
Insgesamt läßt sich zusammenfassen, daß die Berechnung der Auftrittswahrscheinlichkei-
tenPE

(
dl = α j ,dm = αk

)
extrem aufwendig wird und in keinem Verhältnis zum Berech-

nungsaufwand eines MAP SISO Entzerrers steht, so daß es nicht sinnvoll erscheint, an
dieser Stelle die Berechnung vonPE

(
dl = α j ,dm = αk

)
und damit die exakte Berechnung

der Filterkoeffizienten eines linearen MMSE SISO Entzerrers für korrelierte A-Priori In-
formation weiter zu verfolgen.
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5.3.2 Berechnung der extrinsischen Information am Ausgangdes SI-
SO Entzerrers

Die zeitliche Korrelation der erweiterten A-Priori Information müsste auch bei der Berech-
nung der extrinsischen InformationLE(k+1)

e (c′n,i) berücksichtigt werden. Würde hierfür z.B.
zunächst das in Abschnitt 4.1.2 hergeleitete eindimensionale Gaussmodell verwenden wer-

den, so liesse sichLE(k+1)
e (c′n,i) mit (4.39) und dem eindimensionalen Gaussmodell

p(sn|cn = mj ,{LE
ã (cn′,i)}|n′ 6=n) =






1√
2πσ2

n
e
− |sn−µ′n, j |2

2σ2
n, j für reellwertige Systeme

1
πσ2

n
e
− |sn−µ′n, j |2

σ2
n, j für komplexwertige Systeme

(5.25)
berechnen. Wiederum stellen die Variablenµ′n, j und σ2

n, j Mittelwert und Varianz vonsn

unter der Voraussetzung, daß das Symboldn = α j ausgesendet wurde, dar.
Die Varianz berechnet sich in Abhängikeit der A-Priori Information zu

σ2
n = Cov(sn,sn|dn = α j ,{LE

ã (cn′,i)}|n′ 6=n) = fH
n Cov(rn, rn|dn = α j ,{LE

ã (cn′,i)}|n′ 6=n)fn

= fH
n
(
σ2

w · IN +HΛ j
nHH) fn (5.26)

wobei die KovarianzmatrixΛ j
n neben der A-Priori Information auch vom Sendesymbol

dn = α j abhängt und wie folgt aufgestellt wird:

Λ j
n = Cov

(
dn,dn|{LE

ã (cn,i)}|LE
ã (cn,i)=0,dn = α j

)

=





λ j
n+N1,n+N1

. . . λ j
n+N1,n

. . . λ j
n+N1,n−N2−L+1

...
. . .

...
. . .

...

λ j
n,n+N1

. . . λ j
n,n . . . λ j

n,n−N2−L+1
...

. . .
...

. . .
...

λ j
n−N2−L+1,n+N1

. . . λ j
n−N2−L+1,n . . . λ j

n−N2−L+1,n−N2−L+1





(5.27)

Die einzelnen Kovarianzen in (5.27) berechnen sich ähnlich zu (5.20) mit

λ j
l ,m = Cov

(
dl ,dm|{LE

ã (cn,i)}|LE
ã (cn,i)=0,dn = α j

)

= E
{

dld
∗
m|{LE

ã (cn,i)}|LE
ã (cn,i)=0,dn = α j

}
−

E
{

dl |{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0,dn = α j

}
E
{

d∗m|{LE
ã (cn,i)}|LE

ã (cn,i)=0,dn = α j

}
.

(5.28)

Zur Berechnung dieser Kovarianzen gelten dementsprechenddie Ausführungen aus Ab-
schnitt 5.3.1 mit leicht modifizierten Gleichungen (5.21 - 5.24), da nun die zu berechnende
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Kovarianzλ j
l ,m auch vom jeweiligen Sendesymboldn = α j abhängt. Somit können die Auf-

trittswahrscheinlichkeitenPE
(
dl = α j ,dm = αk|sl,m,dn = α j

)
in Anlehnung an (5.24) aus

Vektorsl,m mithilfe der Bayschen Regel wie folgt berechnet werden:

PE (dl = α j ,dm = αk|sl,m,dn = α j
)

=
p
(
sl,m|dl = α j ,dm = αk,dn = α j

)

P
(
sl,m,dn = α j

) ·

P
(
dl = α j ,dm = αk,dn = α j

)
(5.29)

Wie schon zuvor in Abschnitt 5.3.1 ausführlich erläutert, wäre die Berechnung der Ver-
bundwahrscheinlichkeitp

(
sl,m|dl = α j ,dm = αk,dn = α j

)
durch eine(N+L+m− l −1)-

dimensionale Gaussverteilung extrem aufwendig und insbesondere im Vergleich zum Be-
rechnungsaufwand eines MAP SISO Entzerrers nicht sinnvoll.

Ferner ergibt sich an dieser Stelle eine weitere Problematik bezüglich des eingangs erwähn-
ten eindimensionalen Gaussmodells (5.25) zur Berechnung der extrinsischen L-Werte

LE(k+1)
e (c′n,i). Dieses eindimensionale Gaussmodell resultiert aus der inAbschnitt 4.1.2

vorgenommenen Vereinfachung derN+L−1 dimensionalen Gaussverteilung (siehe (4.33)
- (4.35)):

LE
e (cn,i) = ln

P(cn,i = 1|sn)

P(cn,i = 0|sn)
≈ ln

P(cn,i = 1|sn)

P(cn,i = 0|sn)
. (5.30)

Mit dieser Vereinfachung liegt allerdings für die Berechnung der L-Werte nach (5.25) nur
ein reduziertes Markov-Modell im Vergleich zum Markov-Modell der für die Berechnung
von (5.24) benötigten Verbundwahrscheinlichkeitenp

(
sl,m|dl = α j ,dm = αk,dn = α j

)
zu-

grunde. Dementsprechend sollte für die Berechnung der L-Werte auch ein vollständiges
Markov-Modell verwendet werden, damit bei den Berechnungen nicht zwischen verschie-
denen Markov-Modellen gewechselt wird, d.h. es müsste diein Abschnitt 4.1.2 erwähnte
N + L−1 dimensionale Gaussverteilung für die Berechnung der Verbundwahrscheinlich-
keiten in (5.30) verwendet werden. Dies würde wiederum zu einem immensen Anstieg der
Komplexität führen.

5.3.3 Verwendung der vollsẗandigen A-Posteriori Information des SI-
SO Kanaldecoders für die filterbasierten MMSE SISO Entzer-
rer

Im vorangegangenen Abschnitt wurde auf die Problematik derBerechnung der korrekten
Filterkoeffizienten bei korrelierter A-Priori Information eingegangen. Da in dieser Arbeit
primär implementierungsgünstige Algorithmen der Turbo-Entzerrung behandelt werden
sollen, wird die exakte Filterkoeffizientenberechnung ausGründen der Komplexität nicht
weiter berücksichtigt.
In diesem Abschnitt wird deshalb untersucht, welche Leistungsfähigkeit die filterbasierten
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MMSE SISO Entzerrer aus Kapitel 4 bei Verwendung der vollen Information des Kanalde-
coders als erweiterte A-Priori InformationLE

ã (cn,i) nach Abbildung 5.7 zeigen, wenn diese
eigentlich statistisch abhängige A-Priori Information als nicht zeitlich-korreliert angese-
hen wird und sowohl die Filterkoeffizienten, als auch die extrinsische InformationLE

e (cn,i)
des Entzerrers mit den in Kapitel 4 hergeleiteten Formeln berechnet werden. Durch diese
inkorrekte Annahme wird zwar nun nicht mehr die zeitliche Korrelation der Kanalinforma-
tion LE

e (cn,i) berücksichtigt, was zu einer fehlerhaften Berechnung derFilterkoeffizienten
und zu einer fehlerhaften Berechnung der extrinischen InformationLE

e (cn,i) des Entzerrers
führt, andererseits fällt die Kanalinformation im Gegensatz zum klassischen Ansatz aus
Kapitel 4 und Abschnitt 5.1 nicht komplett weg.
Die Leistungsfähigkeit der verschiedenen filterbasierten MMSE SISO Entzerrer wird für
das gleiche Simulationsszenario wie in Abschnitt 4.4 ermittelt. Untersucht werden jeweils
der lineare MMSE SISO Entzerrer mit zeitvarianten Filterkoeffizienten (TV-IFC), der li-
neare MMSE SISO Entzerrer für schwache A-Priori Information (LE-IFC) und der lineare
MMSE SISO Entzerrer für starke A-Priori Information (MF-IFC). Der adaptive lineare
MMSE SISO Entzerrer mit zeitinvarianten Filterkoeffizienten (AD-IFC) wird hier nicht
betrachtet, da sich dieser Entzerrer durch die Adaption derFilterkoeffizienten grundlegend
wie der TV-IFC verhält und deshalb keine weiteren Erkenntnisse zu erwarten sind. Diese
drei verschiedenen linearen MMSE SISO Entzerrer (TV-IFC, LE-IFC, MF-IFC) werden
zum einen wie in Kapitel 4 mit der A-Priori InformationLE

a (cn,i), welche die extrinsi-
sche Information des Kanaldecoders enthält, gespeist, was in den Abbildungen durch den
Vermerk (extr.) gekennzeichnet ist, und zum anderen mit der auch die Kanalinformation
enthaltenden erweiterten A-Priori InformationLE

ã (cn,i) gespeist, was durch den Vermerk
(erw.)gekennzeichnet ist.
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Abbildung 5.7: Filterbasierte Turbo-Entzerrung bei Verwendung der kompletten Kanalde-
coderinformation als erweiterte A-Priori Information
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Abbildung 5.8: Lineare Turbo-Entzerrer, Vergleich extr. vs. erweiterte A-Priori Informati-
on, Proakis C Kanal, 3 Turbo-Iterationen
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Abbildung 5.9: Lineare Turbo-Entzerrer, Vergleich extr. vs. erweiterte A-Priori Informati-
on, Proakis C Kanal, 14 Turbo-Iterationen
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Zunächst werden diese verschiedenen Testszenarien für den Proakis C Kanal simuliert,
der sehr starke Intersymbol-Interferenzen verursacht. Abbildung 5.8 zeigt die gemesse-
nen Bitfehlerraten der verschiedenen linearen MMSE SISO Entzerrer nach drei Turbo-
Iterationen; ferner ist auch die Bitfehlerrate für ein codiertes System mit AWGN-Kanal
ohne Intersymbol-Interferenzen angegeben, dem sogenannten Referenzsystem. Die Bitfeh-
lerratenkurven der linearen MMSE SISO Entzerrer, welche die erweiterte A-Priori Infor-
mation verwenden, sind mit einer jeweils durchgezogenen Linie gekennzeichnet, während
die Bitfehlerratenkurven der die extrinsische Information des Kanaldecoders als A-Priori
Information verwendenden linearen MMSE SISO Entzerrer mitjeweils einer gestrichelten
Linie gekennzeichnet sind.
Abbildung 5.8 zeigt die Bitfehlerraten dieser verschiedenen Testszenarien nach drei Turbo-
Iterationen. Hierbei erzielt die Verwendung der erweiterten A-Priori Information beim TV-
IFC (erw.) nach drei Turbo-Iterationen einen Gewinn von ca.0.3 dB gegenüber dem TV-
IFC (extr.), der lediglich die extrinsische Kanaldecoderinformation als A-Priori Informati-
on verwendet. Beim LE-IFC, der für schwache A-Priori Information ausgelegt ist, zeigt
sich nach drei Turbo-Iterationen ein konträrer Effekt: Hier verschlechtert sich die Lei-
stungsfähigkeit durch Verwendung der erweiterten A-Priori Information um bis zu 0.7 dB.
Der die erweiterte A-Priori Information verwendende MF-IFC erzielt hingegen nach drei
Turbo-Iterationen einen Gewinn von über 2.0 dB im Vergleich zum MF-IFC mit normaler
A-Priori Information.
Werden die Simulationsergebniss nach 14 Turbo-Iterationen betrachtet, so kehrt sich das
Ergebnis beim TV-IFC um. Während der TV-IFC (erw.) nach drei Iterationen einen leich-
ten Gewinn von ca. 0.7 dB an Leistungsfähigkeit bezüglichder Bitfehlerrate zeigt, erzielt
der TV-IFC (erw.) nach 14 Turbo-Iterationen eine verschlechterte Leistungsfähigkeit im
Vergleich zum TV-IFC (extr.). So erreicht der TV-IFC (extr.) schon beiEb/N0 = 5.0 dB die
Bitfehlerratenkurve des Referenzsystems, während der TV-IFC (erw.) die Leistungsfähig-
keit des Referenzsystems erst beiEb/N0 = 5.5 dB erreicht.
Beim LE-IFC zeigt sich auch nach 14 Turbo-Iterationen ein ähnliches Ergebnis wie zu-
vor nach drei Turbo-Iteration, wie in Abbildung 5.9 dargestellt ist. Insbesondere im SNR-
Bereich vonEb/N0 < 7.5 dB liegt die Leistungsfähgkeit des LE-IFC (erw.) bis zu0.8 dB
unter der des LE-IFC (extr.). Ab einem SNR vonEb/N0 = 8.0 dB laufen die Bitfehler-
ratenkurven beider LE-IFCs zusammen. Der MF-IFC (erw.) hingegen zeigt auch nach 14
Turbo-Iteration eine deutlich bessere Leistungsfähigkeit verglichen zum MF-IFC (extr.).
Der Gewinn beträgt hierbei ca. 2.7 dB, so erzielt der MF-IFC(erw.) eine Bitfehlerrate von
BER = 10−3 schon beiEb/N0 = 7.9 dB, während der MF-IFC (extr.) für diese Bitfehlerrate
ein SNR vonEb/N0 = 10.7 dB benötigt.
Die Bitfehlerraten für die verschiedenen Testszenarien in der Umgebung des minimalpha-
sigen Kanals (2.15) sind für drei Turbo-Iterationen in Abbildung 5.10 und für 14 Turbo-
Iterationen in Abbildung 5.11 dargestellt. Hier zeigen sich ähnliche Ergebnisse wie zu-
vor beim Proakis C Kanal. Der LE-IFC (erw.) zeigt sowohl nachdrei, als auch nach 14
Iterationen eine schlechtere Leistungsfähigkeit. Der TV-IFC (erw.) erreicht nach drei Ite-
rationen einen leichten Gewinn von ca. 0.1 dB, während die Bitfehlerratenkurven beider
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Abbildung 5.10: Lineare Turbo-Entzerrer, Vergleich extr.vs. erweiterte A-Priori Informa-
tion, Minimalphasiger Kanal, 3 Turbo-Iterationen

2 2.5 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
10

−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

E
b
/N

0
 (dB)

B
E

R

TV−IFC (extr.) 
TV−IFC (erw.)  
MF−IFC (extr.) 
MF−IFC (erw.)  
LE−IFC (extr.) 
LE−IFC (erw.)  
cod. AWGN−Kanal

Abbildung 5.11: Lineare Turbo-Entzerrer, Vergleich extr.vs. erweiterte A-Priori Informa-
tion, Minimalphasiger Kanal, 14 Turbo-Iterationen
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TV-IFCs nach 14 Turbo-Iterationen praktisch identisch sind. Ein beträchtlicher Gewinn an
Leistungsfähigkeit wird wiederum beim MF-IFC (erw.) erzielt, der Gewinn beträgt nach
drei Iterationen bis zu 1.0 dB und nach 14 Iterationen bis zu 1.2 dB.
Damit kann zusammengefasst werden, dass insbesondere der MF-IFC bei den hier betrach-
teten Test-Szenarien unter der Verwendung der erweitertenA-Priori Information eine deut-
lich verbesserte Leistungsfähigkeit zeigt, während beim LE-IFC (erw.) leichte Einbußen
bezüglich der Bitfehlerratenleistungsfähigkeit zu beobachten sind. Der MF-IFC scheint die
erweiterte A-Priori Information, die wie in Abschnitt 5.3 erläutert zeitlich korreliert ist, gut
verarbeiten zu können, während der LE-IFC durch die zeitliche Korrelation der L-Werte an
Leistungsfähigkeit einbüsst. Es sei an dieser Stelle nochmals darauf hingewiesen, dass die
in diesem Abschnitt untersuchten linearen MMSE SISO Entzerrer nicht für die zeitlich kor-
relierte A-Priori Information berechnet werden, sondern nur für zeitlich nicht-korrelierte
A-Priori Information berechnet werden.
Der TV-IFC mit zeitvarianten Filterkoeffizienten verhältsich analog zum LE-IFC bzw.
MF-IFC, je nachdem, ob sich der Filterkoeffizientensatz aufeine Lösung in der Nähe des
LE-IFCs oder des MF-IFCs einstellt. In SNR-Bereichen, bei denen nach wenigen Turbo-
Iterationen eine gute Bitfehlerrate, wie z.B. bei BER = 10−3 beim minimalphasigen Kanal,
erzielt werden kann, verbessert sich dementsprechend die Konvergenz durch Verwendung
der erweiterten A-Priori Information, da hier schon in der nullten Iteration die extrinsi-
sche InformationLE

e (cn,i) des Entzerrers eine ausreichende Qualität aufweist und folglich
auch die nachfolgende Kanaldecodierung einen deutlichen Informationsgewinn liefert, so
dass schon die erweiterte A-Priori Information in der ersten Iterationsstufe die Filterkoef-
fizienten des TF-IFC mehr in Richtung des MF-IFCs als in die des LE-IFCs einstellt. Da
der MF-IFC die korrelierte erweiterte A-Priori Information gut verarbeiten kann und damit
bessere Konvergenzeigenschaften erzielt, gilt dies dementsprechend auch für den TV-IFC,
wenn sich der Filterkoeffizientensatz des TV-IFCs dem des MF-IFCs nähert.
Auch in [ARB05] und [Wit05] wurde festgestellt, dass die Verwendung der vollständigen
A-Posteriori Information des Kanaldecoders als erweiterte A-Priori Information bei filter-
basierten Turbo-Entzerrern eine Verbesserung der Leistungsfähigkeit bewirken kann. In
[ARB05] wird hierbei explizit auf die Veröffentlichung [VH03a] des Autors dieser Arbeit
verwiesen, in welcher die Essenz der informationstheoretischen Ausführungen aus Ab-
schnitt 5.1 und das Ergebnis, dass insbesondere der MF-IFC SISO Entzerrer mit der er-
weiterten A-Priori Information verbesserte Leistungsfähigkeit zeigt, veröffentlicht wurde.
In [Wit05] wird im Gegensatz zu dieser Arbeit keine informationstheoretische Erklärung,
welche die Verwendung der vollständigen A-Posteriori Information des Kanaldecoders als
erweiterte A-Priori Information für filterbasierte Turbo-Entzerrer motiviert, gegeben.
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Abbildung 5.12: Filterbasierter SISO Entzerrer mit weicher Rückkopplung

5.4 Komplexitätsreduzierte SISO Entzerrung mit weicher
Rückkopplung

In Abschnitt 5.3.3 wurde anhand von verschiedenen Simulationen beobachtet, daß insbe-
sondere der MF-IFC bei Verwendung der erweiterten A-PrioriInformationLE

ã (cn,i) anstatt
nur der extrinsischen Information des Kanaldecoders bedeutend bessere Konvergenzeigen-
schaften ab der ersten Turbo-Iteration zeigt. Basierend auf dieser Beobachtung, wird in
diesem Abschnitt ein auf dem MF-IFC aufbauender Entzerrer vorgestellt, der durch einen
Rückkoppelzweig die Konvergenzeigenschaften nochmals deutlich verbessern kann.
Das Grundprinzip dieses Entzerrers [VH05] liegt darin, sämtliche aktuell zu einem Zeit-
punktn vorliegende Information über die Sendesymbole für die Entzerrung zu verwenden.
Wie in Abbildung 5.12 dargestellt, besteht dieser Entzerrer aus den drei FilternP, Q1 und
Q2. Die Koeffizienten dieser drei Filter können in Vektorschreibweise zusammengefasst
werden:

p =
[
p∗−L+1 p∗−L+2 . . . p∗0

]T
,

q1 =
[
q∗−L+1 q∗−L+2 . . . q∗−1

]T
,

q2 =
[
q∗1 q∗2 . . . q∗L−1

]T
.

(5.31)

Das FilterP wird direkt mit den empfangenen Symbolen

rn = [rn rn−1 . . . rn−L+1]
T (5.32)

gespeist, während die geschätzten Sendesymbole

d̃n =
[
d̃n+L−1 d̃n+L−2 . . . d̃n+1

]T
,

d̄n =
[
d̄n−1 d̄n−2 . . . d̄−n−L+1

]T
(5.33)

jeweils in FilterQ1 und Q2 verarbeitet werden. Das FilterQ1 ist damit streng antikausal
und das FilterQ2 streng kausal, da FilterQ1 ausschließlich geschätzte Sendesymbole nach



120 5 OPTIMIERUNGSSVORSCHLAG F̈UR DIE FILTERBASIERTE TURBO-ENTZERRUNG

dem aktuellen Zeitpunktn, und umgekehrtQ2 ausschließlich geschätzte Sendesymbole vor
dem Zeitpunktn verarbeitet. Auf die genaue Schätzung und den Unterschiedzwischend̃n

und d̄n wird im weiteren Verlauf dieses Abschnittes genauer eingegangen. Mit (5.31-5.33)
läßt sich das entzerrte Symbolsn wie folgt berechnen:

sn = pHrn−qH
1 d̃n−qH

2 d̄n. (5.34)

Unter der Annahme perfekt geschätzter Sendesymbole, d.h.d̃n = d̄n = dn, und Anwendung
des MMSE Kriteriums

arg min
(p,q1,q2)

E{|sn−dn|2} (5.35)

zur Berechnung der Filterkoeffizienten ergeben sich die Koeffizienten von Filter P zu denen
eines Matched Filters zur Kanalimpulsantwort:

p j = µ·h∗− j , j ∈ [0, . . . ,L−1] ,

µ =
Es

Es ·Eh+σ2
w
. (5.36)

Im Folgenden wird der Unbias-Faktorµ vernachlässigt. Die Koeffizienten von FilterQ1

undQ2 berechnen sich aus der Faltung von der Kanalimpulsantwort und Matched FilterP:

ql =
L−1

∑
i=0

h∗i−lhi , l ∈ [−L+1, . . . ,−1,1, . . . ,L−1] . (5.37)

Damit schätzt FilterQ1 den antikausalen und FilterQ2 den kausalen ISI-Anteil. Werden die
beiden Filter mit perfekt geschätzten Sendesymbolen gespeist, so wird das vom Kanal und
Filter P verursachte ISI korrekt geschätzt und vom Ausgang des FiltersP abgezogen. Für
diesen Fall verhält sich dieser Entzerrer gleich dem MF-IFC aus Abschnitt 4.2.2. Analog
zum MF-IFC wird keine Matrix-Inversion zur Berechnung der Filterkoeffizienten benötigt,
die Komplexität dieser Berechnung hängt nur linear von der LängeL der Kanalimpul-
santwort ab und ist damit bedeutend geringer als die des AD-IFCs aus Abschnitt 4.2.3.
Aufgrund des Rückkoppelzweiges für die frische berechnete extrinsische Information des
Entzerres werde dieser SISO Entzerrer im folgenden Soft-Feedback-Interference-Canceller
(SF-IFC) genannt.
Es soll nun die volle zur Verfügung stehende A-Priori Information, d.h. sowohl die extrinsi-
sche Information des Kanaldecoders, als auch die Kanalinformation aus dem Entzerrer zur
Schätzung der Sendesymboled̃n und d̄n verwendet werden. Wie in Abschnitt 5.3.3 durch
Simulationen gezeigt, kann die Verwendung der vollen A-Priori Information beim MF-IFC
eine starke Verbesserung der Leistungsfähigkeit hinsichtlich der zu erzielenden Bitfehler-
rate bewirken. Da der hier präsentierte SF-IFC dem MF-IFC ¨ahnlich ist, kann dadurch auch
beim SF-IFC eine deutliche Steigerung der Leistungsfähigkeit erwarten werden.
Für die Schätzung der Sendesymbole in Vektord̃n, die im FilterQ1 zur Berechnung des an-
tikausalen ISI-Anteils benutzt werden, wird demnach die komplette Information des SISO
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Kanaldecoders der letzten Iterationsstufe verwendet, welche aus der permutierten extrinsi-

schen Information des KanaldecodersLD(k−1)
e (cn,i) und der korrelierten Kanalinformation

LE(k−1)
e (cn,i) des vorangegangen SISO Entzerrers besteht:

d̃n = E
{

dn|LE(k−1)
ã (cn,i)

}
. (5.38)

Dies entspricht dem MF-IFC unter Verwendung der vollen A-Priori Information aus Ab-

schnitt 5.3.3. Während beim MF-IFC die InformationLE(k−1)
ã (cn,i) auch zur Schätzung des

kausalen ISI-Anteils verwendet wird, findet hierfür beim SF-IFC eine Aktualisierung der
Kanalinformation des Entzerrers statt. Wie in Abbildung 5.12 dargestellt, wird die neu ge-

wonnnene KanalinformationLE(k)
e (cn,i) des Entzerrers rückgekoppelt und zuLE(k−1)

a (cn,i)
hinzuaddiert, welche die permutierte extrinsische Information des Kanaldecoders ist. Somit
berechnen sich die Symbolēdn, die in FilterQ2 gespeist werden, zu

d̄n = E
{

dn|LE(k−1)
a (cn,i)+LE(k)

e (cn,i)
}

. (5.39)

Dabei wird angenommen, dass der gemeinsame Informationsgehalt

I
LE(k)

e
= I
(

LE(k)
e (cn,i),(cn,i)

)
(5.40)

zwischen der neu berechneten Kanalinformation und den gesendeten Codebits, definiert in
(3.55), für jede darauffolgende Iteration ansteigt:

I
LE(k)

e
≥ I

LE(k−1)
e

(5.41)

Falls die Annahme (5.41) nicht gilt, d.h. der SISO Entzerrereine schlechtere Kanalinfor-
mation als in der vorausgegangenen Iterationsstufe berechnet, findet ohnehin keine Kon-
vergenz statt. Umgekehrt wird bei Gültigkeit von (5.41) die Konvergenz des Entzerres
beschleunigt, da nun durch die Rückkopplung der Kanalinformation des Entzerrers - im
Gegensatz zum MF-IFC - im Konvergenzbereich die bestmögliche zum Zeitpunktn zur
Verfügung stehende Information zur Schätzung des ISI verwendet wird.

Die Berechnung der extrinsischen InformationLE(k)
e (cn,i) des Entzerrers durch den Soft-

Demapper wird mit dem Gauß-Modell aus Abschnitt 4.1.2 vorgenommen, d.h. auch hier
wird die zeitliche Korrelation der A-Priori Information nicht berücksichtigt, wodurch die

extrinsische InformationLE(k)
e (cn,i) mit einem Fehler behaftet ist. Die Berechnung von

LE(k)
e (cn,i) erfolgt mit (4.39) und (4.42), wobei analog zu Abschnitt 4.2.2 zum einen der

Mittelwert
µn, j = α jµ, (5.42)

und zum anderen die Varianz nach (4.64)

σ2
n = fH

MF Cov(rn, rn|dn = α j)fMF

≈ k2
MF ·Eh ·σ2

w +
−1

∑
i=−L+1

λ−iqiq
∗
i +

L−1

∑
i=1

λ−iqiq
∗
i (5.43)
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benötigt werden.
Somit erfolgt die Filterkoeffizientenberechnung des SF-IFC SISO Entzerres auf eine sehr
einfache Art und Weise, da keine Matrixinversion benötigtwird. Die Ordnung der Komple-
xität der Filterkoeffizientenberechnung beträgtO(N) mit N = L und ist somit proportional
zur Länge des ISI-Kanals. Die zur Berechnung der Filterkoeffizienten benötigten Additio-
nen und Multiplikationen entprechen exakt denen zur Berechnung der Koeffizienten des
MF-IFC SISO Entzerrers, daher sei bezüglich der Additionen und Multiplikationen für den
SF-IFC auf den MF-IFC in Tabelle 4.6 in Abschnitt 4.5 und in den Figuren 4.12 und 4.16
verwiesen. Folglich lässt sich der SF-IFC SISO Entzerrer wesentlich einfacher als der TV-
IFC, der AD-IFC oder das rangreduzierte MSWF aus Abschnitt 4.6 implementieren.

5.4.1 Simulationsergebnisse

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfähigkeit des in diesem Kapitel neu vorgestellten
SF-IFC SISO Entzerrers als Turbo-Entzerrer untersucht. Hierzu wird der SF-IFC SISO
Entzerrer aus Abbildung 5.12 in den aus Kapiteln 3 und 4 verwendeten Turbo-Empfänger
eingebettet, wie in Abbildung 5.13 dargestellt.
Für die Simulationen wird das Sendesystem aus Abschnitt 3.3.5 verwendet; d.h. BPSK-
Modulation, ein rekursiv-systematischer Faltungscode mit G = [1,7/5] und ein S-Random
Interleaver der Größe 65538 mit S = 90 [DD95]. Damit entspricht dasÜbertragungssy-
stem dem Szenario aus [TKS02]. Die Filterlänge der MMSE Entzerrer wird analog wie in
[TKS02] zuN = 15 mit N1 = 9, N2 = 5 gesetzt. Die SISO Kanaldecodierung erfolgt mit
dem BCJR-MAP Algorithmus. In der nullten Iterationsstufe erfolgt die Entzerrung mit ei-
nem einfachen linearen Entzerrer. Zur Komplexitätsreduktion kann dieser lineare Entzerrer
beispielsweise mit dem in Abschnitt 4.6 beschriebenen rangreduzierten MSWF implemen-
tiert werden.
In Abschnitt 5.4.1.1 wird zunächst die Leistungsfähigkeit des SF-IFC Turbo Entzerres in
der Umgebung des Proakis C Kanals untersucht, der sehr starke Intersymbol-Interferenzen
verursacht, im nachfolgenden Abschnitt 5.4.1.2 wird dann der minimalphasige Kanal (2.15)
aus [DJ+95] als ISI-Kanal verwendet.
Auf eine Untersuchung der Konvergenzeigenschaften des SF-IFC-Entzerres mit Hilfe des
EXIT-Charts aus Abschnitt 3.4 wurde im Rahmen dieser Arbeitverzichtet, da die EXIT-
Chart Analyse auf der Annahme zeitlich nicht korrelierter L-Werte, die als extrinsische In-
formation zwischen verschiedenen Komponentendecodern bzw. Detektoren ausgetauscht
werden, beruht, wie in Abschnitt 3.4.1 erläutert. Diese Annahme gilt jedoch beim SF-IFC
Entzerrer nicht mehr, da die zeitlich korrelierte extrinsische InformationLE

e (cn,i) am Aus-
gang des Entzerres für die Entzerrung wiederverwendet wird und auch die erweiterte A-
Priori InformationLE

ã (cn,i) für den SF-IFC SISO Entzerrer zeitlich korreliert ist, womit
die von ten Brink gefundene Modellierung der A-Priori und der extrinsischen Information
mit einer gaußverteilten, mittelwertfreien Variablen nach 3.4 grundsätzlich für den SF-IFC
Entzerrer nicht anwendbar ist.
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RÜCKKOPPLUNG 123

5.4.1.1 Proakis C Kanal

Abbildung 5.14 zeigt die aus Simulationen ermittelten Bitfehlerraten des SF-IFC SISO Ent-
zerrers im Vergleich zu verschiedenen im Kapitel 4 vorgestellten linearen SISO Entzerrern
und dem MF-IFC SISO Entzerrer aus Abschnitt 5.3, welcher diekomplette Information des
Kanaldecoders als erweiterte A-Priori Information verwendet (gekennzeichnet als MF-IFC
(erw.)), nach 3 Turbo-Iterationen in Umgebung des Proakis CKanals.
Gegenüber dem MF-IFC (erw.) erzielt der SF-IFC bei einer Bitfehlerrate von BER = 10−3

einen Gewinn von ca. 0.8 dB, während der Gewinn bei einer Bitfehlerrate von BER = 10−4

ca. 0.5 dB beträgt. Der SF-IFC erzielt bisEb/N0 = 7.5 dB die gleiche Bitfehlerrate wie der
komplexere AD-IFC, welcher eine Matrixinversion pro zu entzerrendem Block benötigt.
Erst oberhalb vonEb/N0 = 7.5 dB zeigt der SF-IFC geringfügige Einbußen bezüglich der
Bitfehlerrate verglichen zu der Bitfehlerrate des AD-IFCs; so benötigt der SF-IFC ein SNR
von Eb/N0 = 9.0 dB für BER = 10−4, während der AD-IFC die BER = 10−4 bei Eb/N0 =
8.4 dB erzielt.
Nach 14 Turbo-Iterationen verringern sich die Leistungseinbußen des SF-IFCs gegenüber
dem AD-IFC auf ca. 0.25 dB, und bereits ab einem Störabstandvon ca.Eb/N0 = 5.75 dB
erzielt der SF-IFC die Bitfehlerrate des codierten AWGN-Kanals. Gegenüber dem hybriden
Entzerrer aus Abschnitt 4.4.1, welcher für die ersten 9 Turbo-Iterationen den LE-IFC und
die nachfolgenden 5 Turbo-Iterationen den MF-IFC verwendet, erzielt der SF-IFC einen
Gewinn von über 0.5 dB.
Die Leistungsfähigkeit des SF-IFC Turbo Entzerrers lässt sich durch einen hybriden An-
satz, bei dem während der ersten 3 Turbo-Iterationen der LE-IFC mit zeitinvarianten Filter-
koeffizienten verwendet wird, und bei den nachfolgenden 11 Turbo-Iterationen der SF-IFC
Entzerrer benutzt wird, verbessern. Dieser hybride SF-IFCTurbo Entzerrer zeigt quasi die
gleiche Leistungsfähigkeit wie der AD-IFC, und die Leistungsfähigkeit des extrem auf-
wendigen TV-IFCs wird lediglich um ca. 0.6 dB verfehlt.
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Abbildung 5.13: Einbettung SF-IFC SISO Entzerrer im Turbo-Empfänger
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Abbildung 5.14: SFIC Turbo-Entzerrer, Proakis C Kanal, 3 Turbo-Iterationen
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Iter. SF-IFC SF-IFC Hyb. BCJR-MAP TV-IFC AD-IFC Hyb. LE/MF-IFC

3 7.8dB - 5.25dB 7.2dB 7.8dB -

14 5.4dB 5.25dB 4.1dB 4.75dB 5.2dB 6.0dB

Tabelle 5.1: Erforderlicher StörabstandEb/N0 (dB) für BER< 10−3 bei verschiedenen
Turbo-Entzerrern, Proakis C Kanal, BPSK

Zum abschliessenden Vergleich sind in Tabelle 5.1 für die in diesem Abschnitt untersuch-
ten SISO Entzerrer die jeweils nötigen Störabstände zurErzielung einer Bitfehlerrate von
BER = 10−3 nach 3 bzw. 14 Turbo-Iterationen beim Proakis C Kanal dargestellt.

5.4.1.2 Minimalphasiger Kanal

Abbildung 5.16 zeigt die aus Simulationen ermittelten Bitfehlerraten des SF-IFC SISO Ent-
zerrers im Vergleich zu verschiedenen im Kapitel 4 vorgestellten linearen SISO Entzerrern
und dem MF-IFC SISO Entzerrer aus Abschnitt 5.3, welcher diekomplette Information des
Kanaldecoders als erweiterte A-Priori Information verwendet (gekennzeichnet als MF-IFC
(erw.)), nach 3 Turbo-Iterationen in Umgebung des minimalphasigen Kanals.
Der SF-IFC SISO Entzerrer zeigt hierbei die gleiche Leistungsfähigkeit wie der sehr auf-
wendige TV-IFC SISO Entzerrer, welcher für jedes zu entzerrende Symbol eine Matrixin-
version ausführt. Des Weiteren erzielt der SF-IFC SISO Entzerrer sogar einen Gewinn von
bis zu 0.7 dB gegenüber dem aufwendigeren AD-IFC SISO Entzerrer. Gegenüber dem ma-
thematisch optimalen BCJR-MAP Entzerrer verliert der SF-IFC SISO Entzerrer lediglich
0.4 dB.
Abbildung 5.17 zeigt die Bitfehlerraten nach 14 Turbo-Iterationen. Auch nach 14 Turbo-
Iterationen zeigt der SF-IFC SISO Entzerrer die gleiche Leistungsfähigkeit wie der TV-
IFC. Der SF-IFC SISO Entzerrer erreicht bereits ab einem St¨orabstand vonEb/N0 =
3.5 dB die Bitfehlerrate einer̈Ubertragung über einen codierten AWGN-Kanal ohne ISI.
Der AD-IFC SISO Entzerrer zeigt auch nach 14 Turbo-Iterationen eine Leistungseinbuße
von bis zu 0.35 dB gegenüber dem SF-IFC SISO Entzerrer; so erreicht der AD-IFC SISO
Entzerrer erst ab einem Störabstand vonEb/N0 = 4.0 dB die Bitfehlerrate einer̈Ubertra-
gung über einen codierten AWGN-Kanal ohne ISI.
Die Verwendung eines hybriden SF-IFC SISO Entzerrers, welcher während der ersten 3
Turbo-Iterationen den LE-IFC verwendet, zeigt keine weitere Verbesserung gegenüber dem
über alle 14 Turbo-Iterationen eingesetzten SF-IFC SISO Entzerrer. Der minimalphasige
Kanal kann bereits während der ersten Turbo-Iterationen von dem SF-IFC SISO Entzerrer
gut entzerrt werden, wie in Abbildung 5.16 dargestellt, so dass die Verwendung des LE-IFC
für die ersten Iterationen keinen Vorteil bringt - im Gegensatz zum stärkere Intersymbol-
Interferenzen verursachenden Proakis C Kanal.
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Abbildung 5.16: SFIC Turbo-Entzerrer, Minimalphasiger Kanal, 3 Turbo-Iterationen
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Abbildung 5.17: SFIC Turbo-Entzerrer, Minimalphasiger Kanal, 14 Turbo-Iterationen
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Iter. SF-IFC SF-IFC Hyb. BCJR-MAP TV-IFC AD-IFC Hyb. LE/MF-IFC

3 4.2dB - 4.2dB 4.5dB 4.8dB -

14 4.2dB 4.2dB 4.1dB 4.2dB 4.3dB 5.0dB

Tabelle 5.2: Erforderlicher StörabstandEb/N0 (dB) für BER< 10−3 bei verschiedenen
Turbo-Entzerrern, minimalphasiger Kanal, BPSK

Die in Abschnitt 4.4.2 verwendete hybride Lösung mittels LE-IFC SISO Entzerrung wäh-
rend der ersten 3 Turbo Iterationen und dem MF-IFC SISO Entzerrer während der nachfol-
genden 11 Turbo-Iterationen zeigt eine bedeutend schlechtere Konvergenz als der SF-IFC
SISO Entzerrer. So wird die Bitfehlerrate des codierten AWGN-Kanals ohne ISI erst ab
einem Störabstand von ca.Eb/N0 =5.0 dB erzielt.
Zum abschliessenden Vergleich sind in Tabelle 5.2 für die in diesem Abschnitt untersuch-
ten SISO Entzerrer die jeweils nötigen Störabstände zurErzielung einer Bitfehlerrate von
BER=10−3 nach 3 bzw. 14 Turbo-Iterationen beim minimalphasigen Kanal dargestellt.

5.5 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden zunächst die informationstheoretischen Eigenschaften bzw. Vo-
raussetzungen der A-Priori Information sowohl für SISO Entzerrer der Klasse der zustands-
basierten SISO Detektoren aus Kapitel 3 als auch für die linearen MMSE SISO Entzerrer
aus Kapitel 4 bei deren Verwendung im Turbo-Empfänger analysiert. Hierbei konnte fest-
gestellt werden, dass diese linearen MMSE SISO Entzerrer, wenn ausschließlich die extrin-
sische Information des Kanaldecoders als A-Priori Information für die Entzerrung gemäß
dem klassischen Turbo-Prinzip verwendet wird, sowohl fürdie Filterkoeffizientenberech-
nung als auch für die Schätzung der ISI nur die extrinsische Information aus der Kanalde-
codierung verwenden, allerdings keine Information aus derdirektenÜbertragung über den
ISI-Kanal berücksichtigen, während die zustandsbasierten SISO Detektoren Information
aus der direkten̈Ubertragung über den ISI-Kanal automatisch durch die Zweigmetriken
mit berücksichtigen.
Infolgedessen wurde vorgeschlagen, für diese linearen MMSE SISO Entzerrer die vollstän-
dige A-Posteriori Information des Kanadeldecors als erweiterte A-Priori Information für
die SISO Entzerrung zu verwenden.
Diese erweiterte A-Priori Information kann jedoch, im Gegensatz zur durch den Interlea-
ver permutierten extrinsischen Information des Kanaldecoders, eine zeitliche Korrelation
aufweisen, so dass bei der Filterkoeffzientenberechnung diese zeitliche Korrelation der A-
Priori Information mit zu berücksichtigen ist. In Abschnitt 5.3.1 wurde daher ein Ansatz
zur Berechnung der Filterkoeffizienten unter der Annahme zeitlich korrelierter A-Priori
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Information hergeleitet. Hierbei zeigt sich jedoch, dass die Berechnungskomplexität im
Vergleich zur zeitlich nicht korrelierten A-Priori Information extrem stark ansteigt, so dass
sogar die Komplexität eines MAP-Detektors überschritten wird. Da der Fokus dieser Arbeit
auf einer kostengünstigen Implementierung eines Turbo-Entzerrers liegt, wurde daher die
exakte Berechnung der Filterkoeffizienten des linearen MMSE SISO Entzerrers bei zeitlich
korrelierter A-Priori Information nicht weiterverfolgt.
Zur Komplexitätsreduktion bezüglich der Filterkoeffizientenberechnung wurde daher ange-
nommen, dass die erweitere A-Priori Information zeitlich nicht korreliert ist, und es wurde
untersucht, welche Bitfehlerratenleistungsfähigkeiten die verschiedenen linearen MMSE
SISO Entzerrer aus Kapitel 4 bei Verwendung der erweitertenA-Priori Information zeigen.
Hierbei konnte festgestellt werden, dass insbesondere derMF-IFC SISO Entzerrer durch
die Verwendung der erweiterten A-Priori Information im Vergleich zur ausschließlichen
Verwendung der extrinsischen Information des Kanaldecoders als A-Priori Information ei-
ne bedeutend bessere Leistungsfähigkeit bei den verschiedenen Simulationsszenarien auf-
weist.
Basierend auf dieser Beobachtung wurde mit dem SF-IFC SISO Entzerrer ein neuer MMSE
SISO Entzerrer hergeleitet, welcher durch einen zusätzlichen Rückkoppelzweig die gerade
berechnete neue Kanalinformation aus der Entzerrung direkt für eine Aktualisierung der
erweiterten A-Priori Information verwendet. Dieser neue SF-IFC SISO Entzerrer zeigte
bei den verschiedenen Simulationszenarien bei der Verwendung als Turbo-Entzerrer eine
sehr gute Leistungsfähigkeit bezüglich der erzielten Bitfehlerraten, wobei die Implemen-
tierungskosten des SF-IFC SISO Entzerrers sehr günstig sind, da keine Matrixinversion zur
Berechnung der Filterkoeffizienten nötig ist.
So zeigt der SF-IFC gegenüber dem MF-IFC SISO Entzerrer, welche ebenfalls keine Matri-
xinversion zur Filterkoeffizientenberechnung benötigt,eine deutlich verbesserte Leistungs-
fähigkeit bezüglich der Bitfehlerraten. Die Bitfehlerraten des SF-IFC SISO Entzerrers lie-
gen bei der Verwendung als Turbo-Entzerrer sogar auf dem Niveau des deutlich kom-
plexeren AD-IFC SISO Entzerrers, welcher pro zu entzerrenden Block eine Matrixinver-
sion benötigt.



Kapitel 6

Iterative Entzerrung und
Kanalschätzung im EDGE-System

6.1 Der EDGE-Standard

Seit Einführung des GSM-Standards spezifizierte das europäische NormierungsinstitutEu-
ropean Telecommunication Standards Institute(ETSI) mehrere Entwicklungsstufen zur
Datenübertragung, die höhereÜbertragungsgeschwindigkeiten erlauben und auch paket-
orientierteÜbertragung der Nutzdaten zulassen.
In Abschnitt 6.1.1 wird kurz derGeneral Packet Radio Service(GPRS) [3G99] erläutert,
der noch auf dem klassischen GSM-System basiert. Dieser paketorientierte Dienst stellt
die höchste Evolutionsstufe zur Datenübertragung im GSM-System dar, wird allerdings
bezüglich der Datenrate durch die GMSK Modulation beschr¨ankt.
Das EDGE-System stellt daher neben der GMSK Modulation auchnoch eine 8-PSK Mo-
dulation zur Verfügung, die statt einem Bit drei Bits pro Sendesymbol überträgt, und daher
höhere Datenraten erzielen kann [3G02c]. Im EDGE-System wurde damit GPRS zumEn-
hanced General Packet Radio Service(EGPRS) weiterentwickelt, das neun verschiedene
Codierungsschemata für die paketorientierte Datenübertragung zur Verfügung stellt und
bis nahezu dreifach so hohe Datenraten wie GPRS erzielen kann [3G02a],[3G02b]. Die-
ser EGPRS Dienst wird in Abschnitt 6.1.2 genauer erläutert, wobei insbesondere auf die
8-PSK basierten Codierungsschemata MCS-5 bis MCS-9 eingegangen wird.
Darauffolgend wird in Abschnitt 6.1.3 das im EDGE-System neu verwendete 3/8π-Offset
8-PSK Modulationsverfahren beschrieben; zusätzlich wird kurz auf die beiden im GSM-
und EDGE-System eingesetzten Zeit- und Frequenzmultiplexverfahren eingegangen.
Abschließend erfolgt in Abschnitt 6.1.4 eine Beschreibungdes in dieser Arbeit verwende-
ten Tiefpaß-Kanalmodells, welches das Sendefilter, den Fading-Mobilfunkkanal und das
Empfangsfilter beinhaltet.

129
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1 ZS 2 ZS 3 ZS 4 ZS 5 ZS 6 ZS 7 ZS 8ZS

CS-1 9.05 18.1 27.15 36.2 45.25 54.3 63.35 72.4

CS-2 13.4 26.8 40.2 53.6 67.0 80.4 93.8 107.2

CS-3 15.6 31.2 46.8 62.4 78.0 93.6 109.2 124.8

CS-4 21.4 42.8 64.2 85.6 107.0 128.4 149.8 171.2

Tabelle 6.1:Übertragungsraten in kbit/s bei GPRS

6.1.1 Paketorientierte Datenübertragung im GSM-System:GPRS

Das klassische GSM-System [3G00a] verwendet für dieÜbertragung eine GMSK Mo-
dulation, d.h. es wird pro Sendesymbol ein Bit übertragen.Basierend auf dieser GMSK-
Modulation stehen für die paketorientierte Datenübertragung mittels GPRS vier verschie-
dene Codierungsschemata (CS1-CS4) zur Verfügung, welcheunterschiedliche Nettodaten-
raten zwischen 9.05 und 21.4 kbit/s pro Zeitschlitz bereitstellen. Hierzu wird im Sender ein
Faltungscode der RateR = 1/2 eingesetzt, wobei die unterschiedlichen Nettodatenraten
durch Punktierung erreicht werden. Das Kodierschema CS-1 stellt dabei den größten Feh-
lerschutz zur Verfügung, während bei CS-4 nur ein Bit zur Fehlererkennung hinzugefügt
wird, und damit im Empfänger keine Fehlerkorrekur vorgenommen werden kann.
Das GSM-System verwendet zurÜbertragung einTime-Division-Multiple-Access(TDMA)
Verfahren, dabei wird jedes Frequenzband durch Zeitmultiplex in acht Einzelkanäle zer-
legt, die als Zeitschlitz (ZS) benannt werden. In Abschnitt6.1.3 wird darauf genauer ein-
gegangen. Das GPRS-Verfahren kann diese Einzelkanäle bündeln, und damit theoretisch
- unter Verwendung von allen acht Zeitschlitzen und Codierungsschema CS-4 - eine Net-
todatenrate von 171.2 kbit/s erreichen. In Tabelle 6.1 sinddie jeweiligen Nettodatenraten
in Abhängigkeit der verschiedenen Codierungsschemata und der Anzahl der Zeitschlitze
aufgetragen.
In den meisten Anwendungsfällen stehen die Codierungsschemata CS-3 und CS-4 aller-
dings nicht zur Verfügung, da aufgrund des geringen Fehlerschutzes eine sehr gute Funk-
verbindung vorliegen muss.

6.1.2 Paketorientierte Datenübertragung im EDGE-System: EGPRS

EGPRS führt zusätzlich zu der aus der GSM-Technik bekannten GMSK Modulation die
3/8π-Offset-8-PSK Modulation ein [3G02c], auf die in Abschnitt6.1.3 genauer eingegan-
gen wird. Damit steht jedes Sendesymbol für eine Folge von drei Bits, theoretisch wäre
hiermit eine Verdreifachung der Durchsatzrate im Vergleich zur GMSK Modulation zu er-
zielen.
Für die paketorientierte Datenübertragung stellt das EDGE-System mit EGPRS neun ver-
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Abbildung 6.1: Senderseitige Codierung im Downlink bei MCS-5

schiedene Codierungsschemata, die sogenanntenModulation and Coding Schemes(MCS),
zur Verfügung [3G02a]. Die ersten vier Codierungsschemata MCS-1 bis MCS-4 verwen-
den weiterhin die aus dem GSM-System bekannte GMSK Modulation, allerdings werden
die Datenbits mit einem Faltungscode der RateR = 1/3 codiert und anschließend durch
Punktierung auf die jeweilige Nettodatenrate gebracht. Maximal wird somit bei diesen
GMSK-basierten Codierungsschemata eine Datenrate von 17.6 kbit/s pro Zeitschlitz er-
reicht.
Die weiteren Codierungsschemata MCS-5 bis MCS-9 verwendendie 8-PSK Modulation,
so dass höhere Datenraten erzielt werden können. Auf diese Codierungsschemata wird im
Folgenden genauer eingegangen. Abbildung 6.1 zeigt exemplarisch für diese Codierungs-
schemata die senderseitige Codierung der Informationsbits im Downlinkbetrieb bei MCS-
5. Der Informationsbitblock besteht bei MCS-5 - MCS-9 im Downlink ausDaten-, Header-
undUSF1 -Bits, während im Uplink keine USF-Bits existieren. Die Daten- und Headerbits
werden zusammen mit den zugehörigen Paritybits mit einem terminierten Faltungscode der
RateR= 1/3 und dem Generatorpolynom

G = [133,171,145]|oct (6.1)

codiert, wobei die codierten Datenbits je nach Codierschema durch verschiedene Punktier-
vorschriften auf die endgültige Datencoderate gebracht werden. Bei MCS-5 und MCS-6
erfolgt keine Punktierung der codierten Headerbits, während bei MCS-7 bis MCS-9 ei-
ne schwache Punktierung vorgenommen wird. Die USF-Bits hingegen werden mit einem
systematischen Blockcode codiert. Tabelle 6.2 listet die verschiedenen Blocklängen der
Informations-, Daten- und Headerbits bei den jeweiligen Codierschemata auf, zusätzlich
ist die Nettodatenrate in kbit/s pro Zeitschlitz angegeben.

1Uplink Status Flag(USF)
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Codierungs- Block- USF- Header- Daten- Header- Daten- Nettobitrate

schema länge Bits Bits Bits coderate coderate in kbits/s

MCS-5 478 3 25 450 1/3 0.37 22.4

MCS-6 622 3 25 594 1/3 0.49 29.6

MCS-7 940 3 37 900 0.36 0.76 44.8

MCS-8 1132 3 37 1092 0.36 0.92 54.4

MCS-9 1228 3 37 1188 0.36 1 59.2

Tabelle 6.2: Codierungsschemata im Downlink bei EGPRS bei 8-PSK Modulation

Anschließend werden die codierten Daten- und Headerbits getrennt durch einen Blockin-
terleaver permutiert und zusammen mit den codierten USF-Bits und einer aus acht Bits
bestehenden MCS-Identifikationssequenz, durchMappingund Bitswappingauf vier Un-
terblöcke mit jeweils 348 Bits abgebildet. Durch das Bitswapping werden Bits innerhalb
dieser vier Unterblöcke vertauscht, so dass ein höherer Schutz der Headerbits gewährleistet
werden soll. Diese vier Unterblöcke werden nachfolgend auf vier Sendebursts abgebildet,
auf diesen Vorgang wird im folgenden Abschnitt eingegangen.
Die Paketübertragung mit EGPRS stellt damit theoretisch bei Kanalbündelung aller acht
Zeitschlitze und Verwendung von MCS-9 eine maximale Datenrate von 473.6 kbit/s zur
Verfügung und erzielt somit wesentlich höhere Datenraten als das auf dem GSM-System
basierende GPRS.

6.1.3 Burstbildung und Modulation bei EGPRS

Wie im Abschnitt zuvor beschrieben, bilden bei EGPRS die fünf verschiedenen Codie-
rungsschemata MCS-5 bis MCS-9 einen Informationsbitblockauf vier Unterblöcke mit
jeweils 348 Bits ab. Diese vier Unterblöcke werden, wie in Abbildung 6.2 dargestellt, bei
der Burstbildung mit zusätzlichen Bits versehen und ergeben damit vier neue Unterblöcke
mit jeweils 469 Bits. Auf die Funktion dieser Bits wird im Folgenden genauer eingegangen.

4 Bursts
á 156.25 Symbole

4 x 348 Bits
 Inform.-

Bits
4 x 469 Bits

π
8

3
Rotation

8PSK-
Modulation

Burst-
bildung

MCS-
Codierung

4 Sendebursts
á 156.25 Symbole

nd R
nd

Abbildung 6.2: Burstbildung und rotierte 8-PSK Modulationbei MCS-5 bis MCS-9
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Diese vier Unterblöcke werden nun durch die 3/8π-Offset-8-PSK Modulation auf 4 Sen-
debursts mit jeweils 156.25 Symbolen gemappt. Der Aufbau eines solchen Sendebursts,
auch Normalburst genannt, ist in Abbildung 6.3 dargestellt. Die jeweils 348 Bits aus der
MCS-Codierung sind auf dem rechten und linken Halbburst mitjeweils 58 Datensymbolen
abgebildet worden. Zwischen diesen beiden Halbbursts befindet sich die sogenannte Mi-
damble, die aus 26 Trainingssymbolen besteht. Diese Midamble wird im Empfänger zur
Kanalschätzung verwendet, die im Rahmen dieser Arbeit in Abschnitt 6.3 gesondert be-
handelt wird. Des Weiteren umgeben jeweils drei Tailsymbole den Block aus Daten- und
Trainingssymbolen. Beendet wird der Sendeburst mit einem Guardintervall, das eine Länge
von 8.25 Symbolen besitzt. Das Guard-Intervall verhindertIntersymbol-Interferenzen zwi-
schen den Bursts. Diese Trainings-, Tail- und Guardsymbolewurden auf der Bitebene durch
die in Abbildung 6.2 dargestellte Burstbildung eingefügt.
Die 8-PSK Modulation, die jeweils drei Bits auf ein Sendesymbol dn abbildet, ist innerhalb
Appendix A.1.2 in Bild A.2 dargestellt. Nach der Modulationwird ein Offset von 3/8π
von Symbol zu Symbol eingeführt. Dieser Offset verhindert, dass beim Sprung von einem
Sendesymbol zum nächsten Symbol die Signalamplitude den Nullpunkt durchläuft. Somit
sinken die Anforderungen an die Linearität der Sende-Endstufen.
Abbildung 6.4 zeigt die senderseitige Rotation vondn auf dR

n und die dazugehörende De-
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Abbildung 6.4: 3/8π-Rotation,Übertragung über ISI-Kanal und anschließende Derotation
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Abbildung 6.5:Äquivalentes System zur 3/8π-Rotation

rotation des detektierten SymbolŝdR
n im Empfänger [MK+01]. Das Kanalgedächtnis des

frequenzselektiven Kanals verhindert jedoch, dass durch die direkte Derotation der empfan-
genen Symbole die ursprüngliche Rotation vollständig r¨uckgängig gemacht werden kann.
Verschiebt man diese Derotation im LTI-System in Richtung Sender, ergibt sich das in Ab-
bildung 6.5 gezeigte äquivalente System. Es ist nun zu erkennen, dass die Rotation nicht
mehr in der Modulation auftaucht, sondern lediglich eine Rotation der dem Kanalgedächt-
nis zugeordneten Kanalkoeffizienten vorgenommen wird. Letztendlich ändert sich damit
nichts für die Detektionsalgorithmen im Empfänger, es muß lediglich die nach Abbildung
6.5 rotierte Kanalimpulsantwort verwendet werden.
Für dieÜbertragung der einzelnen Sendebursts verwendet EDGE dieselben Frequenzbänder
und die gleichen Multiplexverfahren wie das GSM-System. Das GSM-900-System stellt
124 Frequenzbänder mit jeweils 200 kHz Bandbreite zur Verfügung, wobei der Frequenz-
bereich zwischen 890 MHz und 915 Mhz für den Uplink und der Bereich zwischen
935 MHz und 960 Mhz für den Downlink verwendet wird. Bei DCS-1800 existieren 374
Kanäle mit jeweils 200 kHz Bandbreite; hier verwendet der Uplink den Frequenzbereich
zwischen 1710 MHz und 1785 Mhz, während der Downlink zwischen 1805 Mhz und 1880
Mhz überträgt. Da niedere Frequenzen weniger stark gedämpft werden bei ihrer Ausbrei-
tung im Raum, werden dem Uplink-Band immer die niedrigeren Frequenzen zugewiesen.
Sowohl bei GSM-900 als auch bei DCS-1800 beträgt der Duplexabstand 45 MHz, d.h.
empfängt eine Mobilstation Daten auf einem Träger der Freqenz fT , so verwendet der
Sendeträger der Mobilstation die TrägerfrequenzfT + 45 MHz.
Zusätzlich zu diesemFrequency Division Multiple Access(FDMA) wird im GSM- und
EDGE-System auch einTime Division Multiple Access(TDMA) verwendet, der jedes
200 kHz Frequenzband in jeweils acht zeitliche Einzelkanäle zerlegt, die als Zeitschlitz
benannt werden. Abbildung 6.6 zeigt diesen Zeitmultiplex mit jeweils acht Zeitschlitzen,
die einen TDMA-Frame ergeben. Damit können acht Teilnehmer gleichzeitig ein 200 kHz
Frequenzband belegen. Während eines Zeitschlitzes wird exakt ein Sendeburst übertragen,
somit berechnet sich bei der SymboldauerTS= 3.69µsdie zeitliche Länge eines Zeitschlit-
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Abbildung 6.6: Zeit- und Frequenzmultiplex im EDGE-System

zes zuTZ = 156.25·TS≈ 577µs.
Des Weiteren bieten GSM und EDGE ein optionales Frequenzsprungverfahren (Frequency
Hopping) an. Dabei wird nach jedem gesendeten Burst auf eine andere Trägerfrequenz um-
gesprungen, die innerhalb der Funkzelle zur Verfügung steht. Durch das Frequenzsprung-
verfahren nimmt die Störabhängigkeit von Interferenzenab. Diese Interferenzstörungen,
die zum einen durch Gleich- oder Nebenkanalstörungen durch eng plazierte Funkzellen
oder durch mehrwegeausbreitungsbedingtes Fading entstehen können, sind stark frequenz-
abhängig. Kommt es bei einer Frequenz fast zur Auslöschung oder zu starken Störungen,
so kann die Funkversorgung bei einer anderen Frequenz dagegen störungsärmer und da-
mit ausreichend sein. Da bei EGPRS ein Informationsbitblock auf vier Sendebursts auf-
geteilt wird, kann in der Regel ein einzelner gestörter Burst durch den Kanaldecoder im
Empfänger korrigiert werden. Somit gewährleistet das Frequenzsprungverfahren zusam-
men mit der Kanaldecodierung eine höhereÜbertragungssicherheit.

6.1.4 Kanalmodellierung

Alle praktischen Mobilfunksysteme sind Bandpaßsysteme mit TrägerfrequenzenfT , die
um Größenordnungen über der Signalbandbreite liegen. Zur Vereinfachung wird im Fol-
genden ohne Beschränkung der Allgemeinheit ausschließlich im äquivalenten Tiefpaßbe-
reich gearbeitet [Lük85]. Dabei geht die TrägerfrequenzfT nur als Parameter bezüglich der
Übertragungseigenschaften in das äquivalente Tiefpaß-Kanalmodell ein.
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Abbildung 6.7:Äquivalentes Tiefpaß-Kanalmodell

Abbildung 6.7 zeigt das hier verwendete äquivalente Tiefpass-Kanalmodell, das aus der
Kaskadierung von Sendefilter, zeitvariantem Kanal, additivem Rauschen, Empfangsfilter
und Abtastung besteht. Die zeitvariante Impulsantworthc(τ, t) ist dabei die Antwort des
Kanals zum Zeitpunktt auf einen zum Zeitpunktt − τ eingespeisten Diracstoß, hierauf
wird in Abschnitt 6.1.4.2 noch genauer eingegangen. Das zeitkontinuierliche Empfangssi-
gnalr(t) wird durch den Abtaster mit der SymbolrateT = 3.692µsabgetastet.

6.1.4.1 Sende- und Empfangsfilter

Das Sendefilter ist durch den EDGE-Standard [3G02c] vorgegeben und stellt einen lineari-
sierten GMSK-ImpulshTX(t) dar, d.h. es handelt sich bei der ImpulsantworthTX(t) um die
Hauptkomponente der Laurent-Zerlegung der GMSK-Modulation aus dem GSM-System.
Damit sind dieÜbertragungsspektren von EDGE und GSM annähernd gleich [OF98]. Im
Appendix C ist die genaue Berechnungsvorschrift der Impulsantwort angegeben. Die nor-
mierte Impulsantwort des Sendefilters ist in Abbildung 6.8 dargestellt. Es ist zu erkennen,
dass schon durch das Sendefilter Intersymbol-Interferenzen verursacht werden, dahTX(t)
nicht das erste Nyquist-Kriterium [Nyq28] erfüllt.
Verschiedene Empfangsfilter im EDGE-System wurden von Gerstacker und Schober in
[GS02] untersucht. Als günstig hinsichtlich der Implementierungskosten und der Leistungs-
fähigkeit hat sich dabei einSquare-Root Raised Cosine(SRC) Filter [Pro95] mit einem
Roll-Off Faktor vonα = 0.3 herausgestellt. Damit berechnet sich die Impulsantwort des
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Abbildung 6.8: Normierte Impulsantwort des Sendefilters imEDGE-System

hier verwendeten Empfangsfilters zu:

hRX(t) =
4α

π
√

Ts

cos
(

(1+α)πt
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)
+ Ts

4αt sin
(

(1−α)πt
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)
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(

4αt
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)2 . (6.2)

Das SRC Filter erfüllt das erste Nyquist-Kriterium, somitwerden keine zusätzlichen Inter-
symbol-Interferenzen erzeugt und das abgetastete Rauschen wn in Abbildung 6.7 ist nicht
korreliert.

6.1.4.2 Mobilfunkkanal

Es ist für Mobilfunksysteme charakteristisch, dass die vom Sender ausgehenden Funk-
wellen den Empfänger auf mehreren Wegen (Pfaden) erreichen, hierbei spricht man von
Mehrwegeausbreitung. Jeder dieser Pfade ist durch eine Signallaufzeit und eine Pfaddämp-
fung charakterisiert. Diese Mehrwegeausbreitung führt dazu, dass der Empfänger mehrere
verschiedene und gedämpfte Echos des Sendesignals empfangt. Eine direkte Folge dieser
Mehrwegeausbreitung ist die Frequenzselektivität des Mobilfunkkanals.
Des Weiteren muß bei Mobilfunksystemen davon ausgegangen werden, dass sich die Mo-
bilstation oder ein Reflektor bewegt, und sich somit die Pfade ändern, auf denen sich die
Funkwellen ausbreiten. Zum einen ändern sich die Längen der Pfade, zum anderen können
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sich Einfalls- und Ausfallswinkel der Funkwellen an den Antennen ändern und es können
Pfade dazukommen oder gänzlich verschwinden. Die daraus resultierende zeitlichëAnde-
rung des Funkfeldgewinns wird als Fading bezeichnet.
Der Mobilfunkkanal soll nun deshalb als zeitvariantes, linearesÜbertragungssystem im
äquivalenten Tiefpaßbereich modelliert werden. Die zeitvariante Impulsantworthc(τ, t) ist
dabei die Antwort des Kanals zum Zeitpunktt auf einen zum Zeitpunktt−τ eingespeisten
Diracstoß und kann mit dem Modell nach Jakes [Jak94] für denomnidirektionalen Einfall
der Funkwellen wie folgt angegeben werden:

h(τ, t) =
1√
P

P

∑
p=1

ejθpej2π fd,ptδ(τ− τp). (6.3)

Hierbei kennzeichnetP die Anzahl der diskreten Pfade, wobeiθp die Nullphase,τp die
Verzögerung undfd,p die Dopplerfrequenz des Pfades p ist. Zur Berechnung von (6.3)
muß daher ein 3P-Tupel aus Werten vonθp, τp und fd,p bestimmt werden, worauf nach
einer kurzen stochastischen Betrachtung des Mobilfunkkanals eingegangen wird.
Die Impulsantworth(τ, t) kann als Musterfunktion eines bezüglicht im weiten Sinne sta-
tionären Prozesses aufgefasst werden. Nimmt man weiterhin an, dassh(τ1, t) undh(τ2, t)
für verschiedene Verzögerungenτ1 und τ2 vollständig unkorreliert sind, so folgt für die
Autokorrelationsfunktion folgender Zusammenhang:

1
2

E{h∗(τ1, t)h(τ2, t +∆t)}= ρT(τ1,∆t)δ(τ1− τ2). (6.4)

Mobilfunkkanäle mit diesen beschriebenen Eigenschaftenwerden alsWide Sense Statio-
nary Uncorrelated Scattering(WSSUS) Kanäle bezeichnet. Hierbei wirdρT(τ1,∆t) als
Verzögerungs-Zeit-Korrelationsfunktion bezeichnet. Wird die Zeitdifferenz zu Null ge-
setzt, so erhält man das Verzögerungs-LeistungsdichtespektrumρT(τ1,0). Dieses Verzö-
gerungs-Leistungsdichtespektrum beschreibt die Aufteilung der mittleren Leistung auf ve-
schiedene Verzögerungenτ.
Der für die Berechnung von (6.3) benötige 3P-Tupel aus Werten vonθp, τp und fd,p kann
nun wie folgt bestimmt werden:

• Die Nullphasenθp werden durch einen gleichverteilten Zufallsgenerator im Intervall
[0,2π[ modelliert.

• Die Verzögerungenτp sind gemäß einer für das betrachtete Mobilfunkszenario typi-
schen Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion, die aus dem Verzögerungs-Leistungsdich-
tespektrum WertenρT(τ,0) durch Normieren folgt, verteilt. Für das EDGE/GSM-
System sind diese Verzögerungs-Leistungsdichtespektren in [3G02b] nach den
COST207-Profilen [COS89] für verschiedene Ausbreitungsgebiete standardisiert;
Abbildung 6.9 zeigt vier typische Verzögerungs-Leistungsdichtespektren nach
COST207. Eine Berechnungsvorschrift für die Verzögerungen τp in Abhängigkeit
vonρT(τ,0) ist z.B. in [Höh90a] angegeben.
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• Die Dopplerfrequenzenfd,p sind ebenfalls gemäß einer für das betrachtete Mobil-
funkszenario typischen Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion verteilt. Für den Fall, dass
sich nur die Mobilstation bewegt und omnidirektionaler Einfall der Funkwellen vor-
liegt, ist die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionpfd,p( fd,p) nach dem Jakes-Spektrum
[Jak94] verteilt:

fd,p =






1

π fd,max

√

1−
(

fd,p
fd,max

)2
für − fd,max≤ fd,p≤ fd,max

0 sonst.

(6.5)

Dieses Jakes-Spektrum kann leicht erzeugt werden, indem die Dopplerfrequenzen
mit

fd,p = fd,max·cos(2π ·zp) (6.6)

berechnet werden, wobeizp durch einen gleichverteilten Zufallsgenerator im Inter-
vall [0,1[ ausgewürfelt wird. Die maximale Dopplerfrequenzfd,maxberechnet sich in
Abhängigkeit der TrägerfrequenzfT , der MobilstationsgeschwindigkeitvM, und der
Wellenausbreitungsgeschwindigkeitc0≈ 3 ·108 m/s wie folgt:

fd,max= fT
vM

c0
. (6.7)

Betrachtet man die verschiedenen Verzögerungsleistungsdichtespektren in Abbildung 6.9,
so ist zu erkennen, dass beim HT-Kanalprofil die Energie der Kanalimpulantwort des Mo-
bilfunkkanals erst nach ca. 5 Symboldauern (Ts = 3.96 µs) zu vernachlässigen ist. Zu-
sammen mit den durch das Sendefilter verursachten Intersymbol-Interferenzen ergibt sich
hierfür die maximale Länge der im Symboltakt abgetasteten Tiefpaß-Kanalimpulsantwort
zu L = 7.
Bei sich langsam bewegenden Empfängern bzw. Sendern im GSM/EDGE-System kann die
Kanalimpulsantwort über die Länge eines Sendebursts alszeitinvariant angenommen wer-
den [OSW94], d.h. die Kanalimpulsantwort ändert sich innerhalb eines Sendebursts nicht.
Wird das Frequenzsprungverfahren eingesetzt, so liegt für den darauffolgenden Sendeburst
eine andere Kanalimpulsantwort vor.

6.2 Turbo-Entzerrung im EDGE-Mobilfunksystem

6.2.1 Überblick Entzerrung im GSM/EDGE-System

In diesem Abschnitt wird eine kurze Zusammfassung über dieverschiedenen in der Litera-
tur existierenden Entzerrerkonzepte bei TDMA-Mobilfunksystemen gegeben. Insbesonde-
re wird hierbei auf die verschiedenen iterativen Entzerrerkonzepte eingegangen.
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Abbildung 6.9: Verzögerungs-Leistungsdichtespektren für verschiedene Kanalprofile nach
COST207
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Für das GSM-System wurde das Verfahren der Turbo-Entzerrung zunächst von Bauch
und Franz in [BF98a] untersucht. Die SISO-Entzerrung wurdehierbei mit einem MAP-
Entzerrer durchgeführt, der für die Detektion 24 = 16 Zustände verwendet. Auch Jordan
[Jor00] verwendete verschiedene zustandsbasierte Entzerrer mit bis zu 25 = 32 Zuständen
für die iterative Entzerrung im GSM-System. Bei diesen Arbeiten hat sich herausgestellt,
dass sich im GSM-System aufgrund der GMSK-Modulation zustandsbasierte MAP-Detek-
toren sehr gut für die iterative Entzerrung eignen. Dies liegt daran, dass bei der im GSM-
System verwendeten GMSK-Modulation das Symbolalphabet aus lediglich zwei Symbolen
besteht. Wie in Abschnitt 6.1.4.2 erwähnt, beträgt die L¨ange der Kanalimpulsantwort des
Mobilfunkkanals maximalL = 7 (HT-Kanalprofil), somit werden für den zustandsbasierten
MAP-Detektor maximal 2L−1 = 64 Zustände benötigt. Dies läßt sich noch recht gut imple-
mentieren.
Beim EDGE-System mit der 8-PSK Modulation hingegen wären für den MAP-Detektor
im HT-Kanalprofil insgesamt 86 = 262144 Zustände nötig, da hier das Symbolalphabet
aus acht verschiedenen Symbolen besteht. Damit eignen sichnicht-komplexitätsreduzierte
MAP-Detektoren nicht für den Einsatz im EDGE-System, wennalle möglichen Kanalpro-
file nach COST207 [COS89] abgedeckt werden sollen. Franz undBauch verwendeten in
[Fra00], [FB99] einen Max-Log-MAP Entzerrer mit 82 = 64 Zuständen im EDGE-System,
allerdings erfolgten die Simulationen nur in Kanalprofilenmit sehr kurzem Kanalgedächt-
nis wie dem TU- oder RA-Profil, so dass die maximal mögliche Kanalimpulsantwortlänge
vonL = 3 eingehalten wurde.
Im EDGE-System bieten sich daher komplexitätsreduziertezustandsbasierte Detektoren
für die Entzerrung an. Ein ausführlicher Vergleich zwischen nicht-iterativen zustandsredu-
zierten RSSE und DDFSE Entzerrern im EDGE-System wurde von Gerstacker und Huber
in [GS02] vorgenommen. Hierbei wurde gezeigt, dass diese zustandsreduzierten Entzerrer,
kombiniert mit einem Vorfilter, das die Kanalimpulsantwortverkürzt und den Kanal in ein
minimalphasiges̈Aquivalent konvertiert, gute Ergebnisse bei fast allen Kanalprofilen nach
COST207 erzielen. Beim HT-Kanalprofil jedoch, das nach ca. 15 µsein weiteres Echo her-
vorruft, zeigen diese zustandsreduzierten Entzerrer keine gute Leistungsfähigkeit, da die
im späten Echo enthaltene Signalenergie trotz Vorfilterung nicht zur Detektion verwendet
wird.
Die Verwendung des DDFSE Detektors als iterativer Entzerrer im EDGE-System wur-
de von Berthet [B̈UT00] und Pukkila und Nefedov [PO01], [NP+03b] untersucht.Dabei
wurde jeweils ein DDFSE Entzerrer mit 28 = 64 Zuständen eingesetzt, der die ersten drei
Kanalkoeffizienten zur Detektion verwendet und die aus den nachfolgenden Kanalkoef-
fizienten verursachten Intersymbol-Interferenzen mit einem DFE auszulöschen versucht.
Wie schon zuvor erwähnt, kann mit diesem Entzerrer bei Kanalprofilen mit langem Kanal-
gedächtnis, wie z.B. dem HT-Kanalprofil, keine optimale Leistungsfähigkeit erzielt wer-
den.
Die Klasse der filterbasierten Entzerrer wurde zunächst von Strauch [SL+99] zur iterati-
ven Entzerrung im EDGE-System eingesetzt, wobei Strauch einen suboptimalen MMSE
- Block Decision Feedback Equalizer(BDFE) verwendete. Der von Wang und Poor vor-
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gestellte lineare MMSE-Detektor mit zeitvarianten Filterkoeffizienten [WP98], [WP99],
erläutert in Abschnitt 4.1, wurde als Turbo-Entzerrer in [Kuh02] in einem EDGE-ähnli-
chen System untersucht. Das dort verwendete Kanalmodell entspricht allerdings nicht dem
EDGE-Standard, da das Sendefilter vernachlässigt wird undsich das nur aus drei Kanalko-
effizienten bestehende Kanalmodell nicht an den COST207-Kanalprofilen orientiert. Laot
schlägt in [LLL05] die Verwendung des AD-IFCs vor, bei dem die zeitinvarianten Filter-
koeffizienten in Abhängigkeit der A-Priori Information f¨ur den jeweils zu entzerrenden
Sendeburst berechnet werden. Die dazu notwendige Matrixinversion führt Laot mittels ei-
ner FFT im Frequenzbereich aus.
In den mittlerweile kommerziell erhältlichen EDGE-Chipsätzen wird gängigerweise ein
nicht-iterativer DDFSE-Entzerrer verwendet [KAF04], da dieser eine recht gute Leistungs-
fähigkeit zeigt und die Implementierungskomplexität zwar hoch, aber beherrschbar ist.

6.2.2 Zustandsreduzierte iterative Entzerrung

In diesem Abschnitt wird zunächst der häufig im EDGE-System zur Entzerrung verwen-
dete DDFSE-Entzerrer erläutert. Für die Berechnung der Soft-Ouput Information wird der
DDFSE-Entzerrer zu einem DDFSE-MAP Entzerrer erweitert. Ein wichtiger Vorteil des
DDFSE-Entzerrers, neben den guten Leistungseigenschaften bezüglich der Entzerrung, ist
die recht geringe Implementierungskomplexität. Im Folgenden wird mit dem RSSE-MAP
Entzerrer ein neuer zustandsreduzierter SISO Entzerrer vorgestellt, mit dem gegenüber dem
DDFSE eine weitere Komplexitätsreduktion bei der iterativen Entzerrung erreicht wird.
Abschließend werden diese beiden zustandsreduzierten Entzerrer im EDGE-System bei
EGPRS und MCS-5 hinsichtlich ihrer Leistungsfähigkeit anhand von Bit- und Blockfeh-
lerraten untersucht.

6.2.2.1 SISO Delayed Decision Feedback Sequence Estimation (DDFSE)

Der DDFSE Entzerrer [DH89] stellt den einfachsten Fall der zustandsreduzierten zustands-
basierten Entzerrer dar. Basis des DDFSE ist der Viterbi-Algorithmus, d.h. es findet keine
echte MAP-Schätzung statt, sondern es wird die am wahrscheinlichsten gesendete Sequenz
geschätzt. In diesem Abschnitt wird zunächst der klassische DDFSE Entzerrer hergeleitet,
anschließend wird der DDFSE-Algorithmus auf eine MAP-Sch¨atzung erweitert.
Die Komplexitätsreduktion wird beim DDFSE Entzerrer durch eine Reduktion der Zustände
erzielt. Diese Reduktion der Zustandsanzahl wird herbeigeführt, indem ein Hyper-Zustand
S′n nicht alleL−1, sondern nur die letztenK gesendeten Symbole berücksichtigt:

S′n = (dn−1,dn−2, · · · ,dn−K) , 0 < K < L−1. (6.8)

Dies entspricht einer Verkleinerung des Kanalgedächtnisses auf die LängeK, somit redu-
ziert sich die Anzahl der Hyper-Zustände in der nun betrachteten Markov-Kette auf

Z = AK. (6.9)
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Da das verkürzte Kanalgedächnis kleiner ist als die wirkliche Kanalgedächtnis-Länge,
beinhaltet der Hyper-ZustandS′n keine Informationen über die von den Sendesymbolen
(dn−K−1, · · · ,dn−L+1) verursachten Intersymbol-Interferenzen. Dies ist darin begründet,
dass alle orignalen ZuständeSn nach Definition (3.8) mit den gleichen Sendesymbolen
(dn−1,dn−2, · · · ,dn−K) im neuen Hyper-ZustandS′n zusammengefasst werden, wobei aber
auch alle verschiedenen Sendesymbolsequenzen(dn−K−1, · · · ,dn−L+1) im Hyper-Zustand
S′n enthalten sind. Daher enthältS′n nunmehr keine Information über die von den Kanalko-
effizienten(hK+1, · · · ,hL−1) verursachten Intersymbol-Interferenzen.
Die Zweigmetrik kann in der Log-Ebene äquivalent zu (3.33)angegeben werden:

γ̃n(S
′
n,S
′
n+1) = p̃(rn|S′n,S′n+1)+ P̃(dn(Sn,Sn+1)). (6.10)

Die A-Priori InformationP̃(dn(Sn,Sn+1)) berechnet sich wie beim Max-Log-MAP Detek-
tor mit (3.32), während die Berechnung der Kanalinformation p̃(rn|S′n,S′n+1) beim DDFSE
Entzerrer in zwei Bestandteile aufgespalten werden muss und sich beim komplexwertigen
8-PSK EDGE-System wie folgt ergibt:

p̃(rn|S′n,S′n+1) = k1−
1

σ2
w
·
∣∣∣∣∣rn−

K

∑
i=0

hi ·dn−i−
L−1

∑
i=K+1

hi · d̂n−i(S
′
n)

∣∣∣∣∣

2

. (6.11)

Die Symbole{dn−i} können direkt eindeutig aus dem Zustandsübergang(S′n,S
′
n+1) ent-

nommen werden, daher werden die dazugehörenden Kanalkoeffizienten in (6.11) im Fol-
genden MLSE-Kanalkoeffizienten gennant. Die restlichen Symbole {d̂n−i(S′n)} - korre-
spondierend zu den sogenannten DFE-Kanalkoeffizienten - werden hingegen aus dem am
wahrscheinlichsten Pfad im Trellisdiagramm, der in den Zustand S′n mündet, bestimmt.
Dieser Pfad, in der Literatur als Survivor-Pfad bezeichnet, wird wie folgt durch die Vor-
wärtsrekursion in (3.29) ermittelt:
Hierzu wird der Trellis zum Zeitpunktn = 0 gestartet. Zunächst wird mit Hilfe der Ka-
nalinformation aus (6.11) und eventuell vorhandener A-priori Information die Zweigme-
trik γn(S′0,S

′
1) für jeden möglichen Zustandsübergang(S′0,S

′
1) berechnet. Da beim DDFSE-

Algorithmus vorausgesetzt wird, dass die MLSE-Kanalkoeffizienten generell vor den DFE-
Koeffizienten liegen, und fürn < 0 keine Symbole ausgesendet werden(dn = 0,∀n < 0),
kann die Kanalinformation ˜p′(rn|S′0,S′1) direkt berechnet werden. Daraus läßt sich mit
der gleichen Berechnungsvorschrift wie beim Max-Log-MAP Algorithmus in (3.29) die
Vorwärtsmetrik

α̃1(S
′
1) = max

S′0

{
α̃0(S

′
0)+ γ̃0(S

′
0,S
′
1)
}

(6.12)

für jeden ZustandS′1 berechnen. Für jedes dieserS′1 wird der Survivor-Pfad gespeichert.
Damit können durch den Survivor-Pfad zu jedem beliebigen ZustandS′n die für diesen Pfad
geschätzten Sendesymbole{d̂k(S′n)}mit k < n zugeordnet werden. Diese geschätzten Sen-
desymbole werden in (6.11) zur Berechnung der Rest-Intersymbol-Interferenzen, die nicht
durch den Zuständsübergang

(
S′n,S

′
n+1

)
bestimmt werden kann, herangezogen. Damit las-

sen sich abwechselnd die Zweigmetrikγn(S′n−1,S
′
n) und die darauffolgende Vorwärtsmetrik
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αn(S′n) berechnen, so dass der Trellis vom Startpunktn = 0 bis zum Ende komplett durch-
laufen werden kann.
Der DDFSE verhält sich dabei ähnlich wie einDecision-Feedback-Equalizer(DFE) [BP79],
da die gerade frisch geschätzten Symboled̂k mit k< n direkt zur Berechnung der Zweigme-
trik zurückgekoppelt werden. Damit wird der DDFSE-Algorithmus allerdings auch anfällig
für Fehlerfortpflanzung, da fehlerhaft entschiedene Symbole zu falschen Zweigmetriken
führen, die sich wiederum in inkorrekten Vorwärtsmetriken fortpflanzen. Dadurch kann die
Wahl der neuen Survivor-Pfade falsch getroffen werden, undsich die Fehlerfortpflanzung
durch den Trellis fortsetzen.
Die Hauptenergie der Kanalkoeffizienten sollte sich für eine möglichst gute Leistungsfähig-
keit des DDFSE-Algorithmus in den MLSE-Kanalkoeffizienten(h0,h1, . . . ,hK) konzentrie-
ren, da nur diese Koeffizienten zur Detektion des gesendetenSymbole verwendet werden.
Im bestmöglichen Fall, d.h. bei korrekter Schätzung der Sendesymbole im DFE-Zweig,
werden zwar die durch die DFE-Kanalkoeffizienten verursachten Intersymbol-Interferenzen
eliminiert, allerdings wird die über diese Koeffizienten ¨ubertragene Sendesymbolenergie
nicht zur Detektion verwendet. Deshalb ist für eine gute Leistungsfähigkeit des DDFSEs
ein minimalphasiger Kanal nötig, da sich nur hier die Hauptenergie der Kanalkoeffizienten
am Anfang der Kanalimpulsantwort konzentriert [GO+00]. Nichtminimalphasige Kanäle
müssen daher mittels eines Vorfilters, welches vor dem DDFSE-Detektor platziert wird, in
einen minimalphasigen Kanal konvertiert werden. Ein solches Vorfilter wird z.B. in [GO02]
beschrieben.
Der originale DDFSE-Algorithmus verzichtet auf die Berechnung der Rückwärtsmetrik
βn(S′n), da sich bei der Rückwärtsrekursion vonβn(S′n) die benötigten Sendesymbole
{d̂k(S′n)}mit k< n nicht aus dem Survivor-Pfad des zuβn(S′n) vorliegenden Trellisdiagram-
mes bestimmen lassen. Damit führt der klassische DDFSE-Algorithmus nur eine MLSE-
Schätzung der Sendesymbole durch. In [Bau00] wurde jedochgezeigt, dass bei MLSE-
Detektoren, speziell mit Soft-Informationen am Ausgang, signifikante Einbußen der Lei-
stungsfähigkeit gegenüber MAP-Detektoren zu beobachten sind. Eine relativ einfache Mög-
lichkeit, den klassischen DDFSE-Algorithmus zu einem DDFSE-MAP-Detektor zu erwei-
tern, wird in [LZC00] beschrieben. Hierzu wird wie gehabt zunächst die Vorwärtsrekur-
sion durchgeführt, indem abwechselnd die Vorwärtsmetrik αn(S′n) und die Zweigmetrik
γn(S′n−1,S

′
n) berechnet werden. Für die Berechnung der Rückwärtsmetrik βn(S′n) werden

nun keine neuen Symbole im DFE-Zweig geschätzt - was aus deno.g. Gründen unmöglich
ist - sondern es werden die entschiedenen Symbole aus der Vorwärtsrekursion und damit
die gleiche Zweigmetrikγn(S′n,S

′
n+1) (6.10) verwendet.

Die A-Posteriori Information läßt sich nun wie beim Max-Log-MAP Detektor mit (3.34)
berechnen. Dieser DDFSE-MAP Entzerrer wird im Folgenden verwendet.

6.2.2.2 Vorschlag eines zustandsreduzierten SISO MAP-Entzerrers

Der im vorangegangenen Abschnitt beschriebene DDFSE-MAP-Algorithmus zeigt zwei
Nachteile auf: Zum einen sollte sich für eine gute Performance die Hauptenergie der Ka-
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naltaps in den MLSE-Kanalkoeffizienten bündeln, diese Koeffizienten müssen sich beim
DDFSE-Algorithmus jedoch am Anfang der Kanalimpulsantwort befinden. Hierzu wird ein
Vorfilter eingesetzt, das den Kanal in das dazugehörende minimalphasigëAquivalent kon-
vertiert. Dennoch kann es trotz dieser Vorfilterung zu Vorl¨aufern in der Kanalimpulsantwort
kommen [GO+00], die die Leistungsfähigkeit des DDFSE-Algorithmus beeinträchtigen.
Der zweite Nachteil beim DDFSE besteht in der Fehlerfortpflanzung, die durch den DFE-
Zweig hervorgerufen werden kann, und damit ebenfalls die Leistungsfähigkeit beeinträch-
tigt.
Im Folgenden wird auf Basis des DDFSE-Prinzips ein modifzierter zustandsreduzierter
SISO MAP-Entzerrer vorgestellt [VH03b], bei dem die MLSE-Kanalkoeffizienten nicht
zwangsläufig zu Beginn der Kanalimpulsantwort liegen müssen und die Problematik der
Fehlerfortpflanzung vermieden wird. Des Weiteren wird eineKomplexitätsreduktion ge-
genüber dem DDFSE-Algorithmus erzielt, da keine Survivor-Pfade berechnet und gespei-
chert werden müssen.
Wie beim DDFSE-Algorithmus wird die Komplexitätsreduktion durch die Verringerung
der Zustände in der Markov-Kette erzielt, allerdings müssen die zusammenhängendenK
MLSE-Kanalkoeffizienten nicht mehr direkt zu Beginn der Kanalimpulsantwort liegen,
sondern der Startpunktk∈ {0, . . . ,L−K} kann frei ausgewählt werden. Die MLSE-Kanal-
koeffizienten, bzw. ab nun MAP-Kanalkoeffizienten genannt,können damit im Vektor

hM =
[
01×k hk hk+1 . . . hk+K−1 01×(L−k−K)

]T
. (6.13)

der LängeL wie folgt zusammengefaßt werden, der im Folgenden RSSE-MAP-Vektor ge-
nannt wird. Damit ergibt sich die Anzahl der reduzierten Zustände in der Markov-Kette wie
beim DDFSE zu

Z = AK. (6.14)

Für eine optimale Leistungsfähigkeit des RSSE-MAP Detektors sollte der Startpunktk so
gewählt, dass die Energie der damit ausgewählten MAP-Kanalkoeffizienten maximal wird:

k = argmax
k

k+K−1

∑
i=k

|hi |2 mit k∈ {0, . . . ,L−K} . (6.15)

Damit entfällt die Vorgabe der Minimalphasigkeit, die beim DDFSE-Algorithmus für eine
gute Leistungsfähigeit notwendig ist.
Parallel zum RSSE-MAP-Vektor wird nun der so genannte RSSE-IFC-Vektor

hI = h−hM (6.16)

definiert, der die nicht im RSSE-MAP-Vektor enthaltenen Kanalimpulsantwortkoeffizien-
ten enthält. Diese Koeffizienten werden im Folgenden IFC-Kanalkoeffizienten genannt. Mit
diesen neu eingeführten Vektoren kann die Berechnung der Kanalinformation nach (6.11)
umgeschrieben werden und für die im EDGE-System verwendete komplexe 8-PSK Modu-
lation wie folgt zusammengefaßt werden:

p̃′(rn|S′n,S′n+1) = k1−
1

σ2
w
·
∣∣∣∣∣rn−

L−1

∑
i=0

hM
i ·dn−i−

L−1

∑
i=0

hI
i · d̂n−i

∣∣∣∣∣

2

. (6.17)
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Abbildung 6.10: SISO RSSE-MAP Detektor

Die zum RRSE-MAP VektorhM gehörenden Sendesymbole{dn} können direkt aus dem
Zustandsübergang(S′n,S

′
n+1) bestimmt werden, während die dem RSSE-IFC-VektorhI zu-

gehörigen Symbolêdn anderweitig geschätzt werden müssen.
Im Gegensatz zum DDFSE-Algorithmus soll für diese Schätzung nun die A-Priori Infor-
mation benutzt werden. Gemäß den Ausführungen aus Kapitel 5 wird für die Schätzung
der Sendesymbole die volle zur Verfügung stehende A-Priori InformationLE

ã (cn,i) verwen-
det, die sich aus der extrinsischen Kanaldecoderinformation und der aus der Entzerrung in
der vorangegangenen Iterationsstufe gewonnenen Kanalinformation zusammensetzt. Da-
mit wird der Erwartungswert E{dn} der Sendesymbole wie folgt berechnet:

d̂n = E
{

dn|LE
ã (cn,i)

}
mit i = 1, . . . ,B

= ∑
α j∈ϒ

α j ·P
(
dn = α j |LE

ã (cn,i)
)
. (6.18)

Diese Berechnung wird mit dem in Abschnitt 4.1.1 erläuterten Soft-Mapper aufgeführt; die
Berechnungsvorschrift für das 8-PSK Alphabet im EDGE-System ist im Appendix A.1.2
angegeben.
Damit müssen im Gegensatz zum DDFSE-Algorithmus keine Survivor-Pfade zu den je-
weiligen Zuständen im Trellisdiagramm berechnet und zwischengespeichert werden, da
die geschätzten Sendesymboled̂n nunmehr aus der A-Priori Information berechnet wer-
den. Somit ergibt sich beim RSSE-MAP Detektor eine zustäzliche Komplexitätsreduktion
gegenüber dem DDFSE-Algorithmus.
Da diese geschätzen Sendesymboled̂n für alle Zustandsübergänge(S′n,S

′
n+1) gleich sind,

kann die Berechnung der durch die IFC-KanalkoeffizientenhI verursachten Rest-Intersym-
bol-Interferenzen aus der Formel für die Kanalinformation (6.17) herausgezogen werden
und als Vorfilter und ISI Schätzer vor dem eigentlichen MAP-Detektor platziert werden.
Diese Vorfilterung ist in Abbildung 6.10 illustriert. Hierbei wird mittels ISI-Schätzer Q,
welches ein FIR-Filter darstellt, die durch die IFC-Kanalkoeffizienten erzeugten Rest-Inter-
symbol-Interferenzen geschätzt und vom Empfangssignalrn abgezogen. Gespeist wird die-
ser ISI-Schätzer mit den vom Soft-Signal Mapper berechneten Sendesymbolen̂dn, so dass
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als Eingangssignal am MAP-Detektor nun das vom Rest-ISI korrigierte Empfangssignal

r ′n = rn−
L−1

∑
i=0

hI
i · d̂n−i

︸ ︷︷ ︸
Rest-ISI

(6.19)

anliegt. Damit reduziert sich die zu berechnende Kanalinformation der Zweigmetrik
γn(S′n−1,S

′
n) zu

p̃(rn|S′n,S′n+1) = k1−
1

2σ2
w

∣∣∣∣∣r
′
n−

L−1

∑
i=0

hM
i ·dn−i

∣∣∣∣∣

2

. (6.20)

An dieser Stelle wird noch eine weitere signifikante Komplexitätsreduktion im Vergleich
zum originalen DDFSE-Algorithmus ersichtlich. Während beim DDFSE für jeden Zu-
standsübergang(S′n−1,S

′
n) im Trellisdiagramm die durch die Nachläufer verursachtenInter-

symbol-Interferenzen berechnet und vom Empfangssignal abgezogen werden müssen, sie-
he (6.11), braucht die Berechnung des Rest-ISI beim SISO-RSSE-IFC nur einmal durch-
geführt zu werden. Des Weiteren fällt der kritische Pfad,der beim DDFSE-Algorithmus
aus Auswertung des Survivor-Pfades und der anschließendenISI-Berechnung im DFE-
Zweig besteht, weg. Diese DDFSE-Problematik kann gerade bei hochbitratigenÜbertra-
gungssystem, die hohe Taktfrequenzen bedingen, zu Problemen bei der Implementierung
führen. In [Har04] wurde deshalb eine optimierte Architektur für hochbitratige DDFSE-
Implementierungen wie z.B. 1000BASE-T Gigabit Ethernet [IE+99] präsentiert. Im EDGE-
System tritt diese Problematik aufgrund der langen Symboldauer vonTs = 3.962µsaller-
dings nicht auf.
Die komplette Zweigmetrik in der Log-Ebene setzt sich wie in(6.10) aus der Kanalinfor-
mation und der A-Priori Information über die Sendesymbolemit

γ̃n(S
′
n,S
′
n+1) = p̃(rn|S′n,S′n+1)+ P̃(dn(S

′
n,S
′
n+1)) (6.21)

zusammen, wobei die A-Priori-InformatioñP(dn(S′n,S
′
n+1)) über die Sendesymbole unter

Verwendung von (3.20) mit der A-priori InformationLE
a (cn,i) der Sendebits verknüpft ist.

Hier darf wiederum, im Gegensatz zur Schätzung der Sendesymbole in (6.18), lediglich
die extrinsische Information aus der Kanadecodierung als A-Priori Information verwendet
werden. In Abbildung 6.10 sind deshalb zwei verschiedene Eingänge für die unterschiedli-
chen A-Priori InformationenLE

a (cn,i) undLE
ã (cn,i) vermerkt.

Aus den nach (6.21) berechneten Zweigmetriken lassen sich nun mithilfe von (3.29) die
Vorwärtsmetrikenαn(S′n) und Rückwärtsmetrikenβn(S′n) errechnen. Auch die Berechnung
der A-Posteriori InformationLE(cn,i) des Dekoders erfolgt analog zum herkömmlichen
Max-Log-MAP Algorithmus:

LE(cn,i) = max
(S′n+k,S′n+k+1)

cn,i(S′n+k,S
′
n+k+1) = +1

{
α̃n(S

′
n+k)+ γ̃n(S

′
n+k,S

′
n+k+1)+ β̃n+k+1(S

′
n+k+1)

}

− max
(S′n+k,S

′
n+k+1)

cn,i(S′n+k,S
′
n+k+1) = 0

{
α̃n(S

′
n+k)+ γ̃n(S

′
n+k,S

′
n+k+1)+ β̃n+k+1(S

′
n+k+1)

}
(6.22)
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Die extrinsische InformationLE
e (cn,i) des SISO RSSE-IFCs berechnet sich schließlich zu

LE
e (cn,i) = LE(cn,i)−LE

a (cn,i). (6.23)

6.2.3 Vergleich der zustandsreduzierten Turbo-Entzerrerim EDGE-
System

In diesem Abschnitt werden die beiden zustandsreduziertenEntzerrer, d.h. der DDFSE-
MAP und RSSE-MAP, bezüglich ihrer Leistungsfähigkeit als Turbo-Entzerrer im EDGE-
System untersucht. Bei beiden Entzerrern werden drei Kanalkoeffizienten für die Detektion
verwendet, damit existieren 64 Zustände im Trellisdiagramm. Dies entspricht dem Stand
der Technik [KAF04] und stellt einen guten Abtausch zwischen Komplexität und Lei-
stungsfähigkeit dar [GS02]. Damit entspricht der DDFSE-MAP EDGE-Turbo-Empfänger
nahezu dem DDFSE-SOVE Turbo-Empfänger aus [NP+03b], wobei die MAP-Detektion
einen leichten Vorteil gegenüber der SOVE-Detektion bringt [Bau00].
Die verschiedenen Turbo-Empfänger werden exemplarisch im EGPRS-Codierungssche-
mata MCS-5 anhand von Simulationen bezüglich ihrer Leistungsfähigkeit, d.h. den Bit-
und Blockfehlerraten, untersucht. Die Kanalimpulsantwort wird dabei als bekannt ange-
nommen. Wie in Abschnitt 6.3 gezeigt wird, kann die Kanalimpulsantwort im realen EDGE-
System sehr einfach durch die im Sendeburst enthaltene Trainingssequenz geschätzt wer-
den. Damit eignen sich die zustandsbasierten Entzerrer sehr gut für die Entzerrung im
EDGE-System, da aus der geschätzten Kanalimpulsantwort und den empfangenen Sym-
bolen direkt die Zweigmetriken berechnet werden können.
Die Turbo-Entzerrung wird dabei im Empfänger nach dem in Abbildung 6.11 dargestell-
ten Schema durchgeführt: Zunächst werden die Empfangssymbole im Vorfilter [GO02]
verarbeitet, welches den ISI-Kanal in das minimalphasigeÄquivalent umwandelt. Dieses
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Abbildung 6.11: Zustandsreduzierte Turbo-Entzerrung im EDGE-System
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Vorfilter ist für die Leistungsfähigkeit des DDFSE sehr wichtig, da hiermit die Hauptener-
gie in den Kanalkoeffizienten zu Beginn der Kanalimpulsantwort konzentriert wird. Die
Entzerrung erfolgt in der nullten Iterationsstufe generell mit dem DDFSE-MAP Entzerrer
aus Abschnitt 6.2.2.1, wobei der Schalter aufSW

1 = 0 steht. Da während der nullten Itera-
tiosstufe keine A-Priori Information zur Verfügung steht, würde der RSSE-MAP schlech-
te Leistungseigenschaften bieten, deshalb erfolgt die initiale Entzerrung immer mit dem
DDFSE-MAP Entzerrer. Anschließend wird per Schalterstellung entschieden, ob die fol-
genden Turbo-Iterationen mit dem DDFSE-MAP oder dem RSSE-MAP Entzerrer durch-
geführt werden.
Die SISO-Kanaldecodierung erfolgt für die Daten-, Header- und USF-Bits mit einem BCJR-
MAP Decoder. Insgesamt werden drei Turbo-Iterationen simuliert.
Abbildung 6.12 zeigt die Bitfehlerraten der beiden Turbo-Entzerrer im HT-50 Kanalprofil,
d.h. bei einer Mobilgeschwindigkeit vonvM = 50 km/h. Die erste Turbo-Iteration erzielt
bei beiden Entzerrern bei einer Bitfehlerrate von BER=10−3 einen Gewinn von ca. 1.2 dB.
Nach insgesamt drei Turbo-Iterationen beträgt der Gewinnbeim DDFSE-MAP Empfänger
ca. 1.6 dB bei BER=10−3, während der RSSE-MAP Empfänger zusätzliche 0.2 dB gewinnt
und damit nach drei Turbo-Iterationen einen Gesamtgewinn von 1.8 dB erzielt. Damit zeigt
sich der RSSE-MAP dem DDFSE-MAP hinsichtlich der zur erzielenden Bitfehlerraten
leicht überlegen, wobei dieser Vorteil mit einer geringeren Komplexität einhergeht, da kei-
ne Survivor-Pfade berechnet und abgespeichert werden müssen.
Bei der paketorienten Datenübertragung interessiert jedoch vielmehr die Blockfehlerrate
(BLER), da schon ein falsch entschiedenes Bit innerhalb eines Blocks diesen unbrauch-
bar macht. In Abbildung 6.13 sind daher die für das gleiche Szenario simulierten Block-
fehlerraten dargestellt. Es ist zu erkennen, dass der DDFSE-MAP und RSSE-MAP Turbo-
Empfänger quasi die gleichen Blockfehlerraten erzielen,d.h. die leichten Vorteile bezüglich
der Bitfehlerraten des RSSE-MAP Entzerrers lassen sich nicht auf die Blockfehlerraten
übertragen. Dennoch stellt der RSSE-MAP Turbo-Empfänger die günstigere Empfänger-
Architektur dar, da die Komplexität des RSSE-MAPs - bei gleicher Leistungsfähigkeit -
geringer als des DDFSE-MAP Entzerrers ist.
Der größte Turbo-Gewinn wird wiederum durch die erste Iteration erzielt, dieser Gewinn
beträgt bei einer Blockfehlerrate von BLER = 10−2 ca. 2.2 dB. Nach insgesamt drei Itera-
tionen wird bei beiden Turbo-Entzerrern ein Gesamtgewinn von ca. 3.0 dB erzielt. Damit
fällt der Gewinn bezüglich der Blockfehlerrate höher als bei der Bitfehlerrate aus.
Nachdem die vorherigen Simulationen allesamt im HT-Kanalprofil durchgeführt wurden,
sind in den Abbildung 6.14 und 6.15 die Bit- und Blockfehlerratenkurven für das BU-50
Kanalprofil dargestellt. Dieses Kanalprofil stellt geringere Anforderung an die Entzerrung,
da die Echos schon nach 10µs abgeklungen sind.
Es ist zu erkennen, dass nun der RSSE-MAP sowohl bei den Block-, als auch bei den Bit-
fehlerratensimulationen die gleiche Leistungsfähigkeit wie der DDFSE-MAP zeigt. Dies
liegt daran, dass sich beim BU-Kanalprofil nach der Vorfilterung beinahe die komplette
Energie der Kanalkoeffizienten in den ersten drei Koeffizienten ansammelt, und sich somit
RSSE-MAP und DDFSE-MAP hinsichlich der Detektion kaum unterscheiden.
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Abbildung 6.12: Bitfehlerrate bei zustandsreduzierten zustandsbasierten Entzerrern, HT-
50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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Abbildung 6.13: Blockfehlerrate bei zustandsreduziertenzustandsbasierten Entzerrern, HT-
50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort



6.2 TURBO-ENTZERRUNG IM EDGE-MOBILFUNKSYSTEM 151

7 7.5 8 8.5 9 9.5 10 10.5 11 11.5 12
10

−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

E
b
/N

0
 (dB)

B
E

R

DDFSE−MAP: 0. Iteration
DDFSE−MAP: 1. Iteration
DDFSE−MAP: 3. Iteration
RSSE−MAP: 1. Iteration 
RSSE−MAP: 3. Iteration 

Abbildung 6.14: Bitfehlerrate bei zustandsreduzierten Entzerrern, BU-50-Profil, id. FH,
MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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Abbildung 6.15: Blockfehlerrate bei zustandsreduziertenEntzerrern, BU-50-Profil, id. FH,
MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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Ferner ist auffällig, dass die Turbo-Gewinne im BU-Kanalprofil höher als beim HT-Kanal-
profil ausfallen. Betrachtet man z.B. die Blockfehlerraten, so wird nach einer Turbo-Itera-
tion bei BLER = 10−2 ein Gewinn von etwa 2.4 dB erzielt, während der Gesamtgewinn
nach drei Turbo-Iteration sogar ca. 3.5 dB beträgt. Somit fällt der Gesamtgewinn nach drei
Iterationen beim BU-50 Kanalprofil um ca. 0.5 dB höher als beim HT-50 Profil aus. Dies ist
insofern erstaunlich, da eigentlich beim schwerer zu entzerrenden HT-Profil höhere Turbo-
Gewinne zu erwarten wären. Es liegt die Vermutung nahe, dass die zustandsreduzierten
Entzerrer im HT-Kanalprofil aufgrund des späten Echos nicht optimal entzerren können
und daher keinen so hohen Turbo-Gewinn erzielen wie im einfacheren BU-Kanalprofil.

6.2.4 Filterbasierte Turbo-Entzerrung im EDGE-System

Bei den nicht-iterativen EDGE-Empängern spielen filterbasierte Entzerrer, wie z.B. ein
klassischer linearer MMSE Entzerrer oder ein DFE, keine wichtige Rolle, da die Imple-
mentierungskosten dieser Entzerrer aufgrund der Matrixinversion zur Berechnung der Fil-
terkoeffizienten unverhältnismäßig hoch ausfallen. Eine Schätzung der Filterkoeffizienten
mittels eines einfachen Gradientenschätzverfahrens, wie sie z.B. mit LMS-Algorithmus bei
VDSL-Empfängern durchgeführt wird [HZM01], ist aufgrund der Kürze der Trainingsse-
quenz von 26 Symbolen im EDGE-System nicht praktikabel. Ausdiesem Grund wird bei
den auf dem Markt erhältlichen Chipsätzen der DDFSE-Entzerrer verwendet, da dieser
recht kostengünstig zu implementieren ist und gute Leistungseigenschaften zeigt.
Für iterative Empfänger, die das Verfahren der Turbo-Entzerrung verwenden, sind filter-
basierte SISO Entzerrer jedoch sehr interessant. Im Gegensatz zum DDFSE-Entzerrer, der
im EDGE-System typischerweise nur die ersten drei Kanalkoeffizienten zur Detektion ver-
wendet, und damit gerade bei Kanalprofilen mit späten Nachläufern nicht die Matched-
Filter Grenze erreicht, kann mithilfe von filterbasierten Entzerrern diese Matched-Filter
Grenze dennoch erreicht werden und damit - theoretisch - dieGesamtleistungsfähigkeit
des Empfängers verbessert werden.
Zunächst werden in Abschnitt 6.2.4.1 der filterbasierte lineare MMSE SISO Entzerrer mit
zeitvarianten Filterkoeffizienten (TV-IFC) und der adaptive lineare MMSE SISO Entzerrer
mit zeitinvarianten Filterkoeffizienten (AD-IFC), der sich auf die Qualität der für den jewei-
ligen Block vorliegenenden A-Priori Information einstellt, untersucht. Ferner wird anhand
von Simulationen überprüft, ob die volle Kanaldecoderinformation oder nur die extrinsi-
sche als A-Priori Information für die Entzerrung verwendet werden sollte.
Anschließend werden die besonders komplexitätsgünstigen Entzerrer, d.h. der MF-IFC und
der in Abschnitt 5.4 hergeleitete SF-IFC, bezüglich ihrerLeistungsfähigkeit im EDGE-
System untersucht. Im Gegensatz zum TV- oder AD-IFC benötigen diese beiden Entzerrer
keine Matrixinversion zur Berechnung der Filterkoeffizienten, und sind somit hervorragend
für eine kostengünstige Implementierung geeignet. Abschließend erfolgt ein umfangrei-
cher Vergleich zwischen den zustandsreduzierten zustandsbasierten und den filterbasierten
Entzerrern im EDGE-System, woraus ein Systemvorschlag für die iterative Entzerrung her-
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vorgeht.

6.2.4.1 Turbo-Entzerrung mit zeitvarianter (TV) und adaptiver (AD) linearer MM-
SE Filterung

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfähigkeit vom TV- und AD-IFC aus Kapitel 4 als
Turbo-Entzerrer im EDGE-System untersucht. Abbildung 6.16 zeigt die Einbettung des je-
weiligen Entzerrers im EDGE Turbo-Empfänger. Während der nullten Iteration, d.h. ganz
zu Beginn, erfolgt die Entzerrung mit dem DDFSE-MAP Entzerrer, der mit 64 Zuständen
arbeitet. Dieser DDFSE-MAP Entzerrer ist kostengünstig zu implementieren und zeigt eine
bessere Leistungsfähigkeit als ein linearer MMSE-Entzerrer. Ab der ersten Iteration wird
SchalterSW

1 auf SW
1 = 1 umgelegt und die Entzerrung erfolgt mit dem jeweiligen filterba-

sierten Entzerrer. Die Berechnungsvorschriften für den Soft-Mapper und Soft-Demapper
sind in Appendix A.1.2 und A.2.2 angegeben.
Der TV-IFC, der die Filterkoeffizienten optimal für die alsnicht-korreliert angenommene
A-Priori Information berechnet, muß hierfür pro zu entzerrendem Symbol eine Matrixin-
version der DimensionN ausführen. Dies führt zu einer immens hohen Komplexität, die
einer praxisgerechten Implementierung entgegensteht. Indiesem Rahmen wird der TV-
IFC daher eher als Referenz für die anderern filterbasierten Entzerrer im EDGE-System
betrachtet.
Der AD-IFC hingegen benötigt nur eine Matrixinversion prozu entzerrendem Sendeburst.
Zur Komplexitätsreduktion kann diese Matrixinversion z.B. im Frequenzbereich durch-
geführt werden [LLL04], ein anderer komplexitätsreduzierter Vorschlag basiert auf einem
rankreduziertenMulti Stage Wiener Filter(MSWF) [DMU04].
Für den Einsatz im EDGE-System wurden der TV- und der AD-IFCSISO Entzerrer wie
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Abbildung 6.16: Filterbasierte Turbo-Entzerrung mit TV-IFC bzw. AD-IFC, optional extr.
oder volle Kanaldecoderinformation als A-Priori Information, DDFSE-MAP Entzerrer in
nullter Iterationsstufe
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Abbildung 6.17: Blockfehlerrate TV-IFC Turbo-Entzerrungmit extr. vs. voller Kanaldeco-
derinformation als A-Priori Information, DDFSE-MAP Entzerrer in nullter Iterationsstufe,
HT-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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Abbildung 6.18: Blockfehlerrate AD-IFC Turbo-Entzerrungmit extr. vs. voller Kanaldeco-
derinformation als A-Priori Information, DDFSE-MAP Entzerrer in nullter Iterationsstufe,
HT-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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folgt dimensioniert: Die Gesamtlänge der Filterkoeffizienten betrugN = 15, wobei die De-
tektionsverzögerung aufN1 = 9 gesetzt wurde. Eine weitere Vergrößerung der Filterlänge
erzielt keinen signifikanten Gewinn an Leistungsfähigkeit. Zunächst wird der TV-IFC als
SISO Entzerrer bei EGPRS mit Codierungsschemata MCS-5 untersucht, wobei zwei ver-
schiedene Varianten bezüglich der verwendeten A-Priori Information simuliert werden:
Zum einen wird der TV-IFC gemäß dem klassischen Turbo-Prinzip nur mit der extrinsi-
schen InformationLD

e {c′n,i} des Kanaldecoders gespeist, gekennzeichnet durch(extr.), so
wie es gängigerweise in der Literatur vorgeschlagen wird [TKS02], [TKS04], [WP99],
[LLL04]. Zum anderen wird - wie in Kapitel 5 vorgeschlagen - die volle Kanaldecoderin-
formationLD{c′n,i} als erweiterte A-Priori Information verwendet, was durch Schalterstel-
lung SW

2 = 1 in Abbildung 6.16 erzielt wird. Diese erweiterte A-PrioriInformation enthält
damit auch die wertvolle Kanalinformation, ist dafür aberzeitlich korreliert, so dass sich
die Entzerrerkoeffizienten des TV-IFCs nicht optimal auf diese korrelierte A-Priori Infor-
mation einstellen. Auf diese Problematik wurde genauer in Abschnitt 5.3 eingegangen;
eine exakte Berechnung der Koeffizienten würde die ohnehinsehr hohe Komplexität des
TV-IFC nochmals wesentlich vergrößern. Die Verwendung der erweiterten A-Priori Infor-
mation wird durch(erw.)gekennzeichnet.
Abbildung 6.17 zeigt die Blockfehlerraten des TV-IFCs fürdrei Turbo-Iterationen im HT-
50 Kanalprofil. Zunächst ist zu erkennen, dass der TV-IFC mit der erweiterten A-Priori In-
formation wesentlich bessere Konvergenzeigenschaften zeigt, als bei ausschließlicher Ver-
wendung der extrinsischen Information. Nach drei Turbo-Iterationen beträgt der Gewinn
durch die Verwendung der erweiterten A-Priori Informationgegenüber der extrinsischen
Information ca. 0.7 dB bei BLER = 10−2. Dies bestätigt die Ergebnisse aus Abschnitt
5.3.3, bei denen der TV-IFC SISO Entzerrer bei wenigen Turbo-Iterationen bessere Lei-
stungsfähigkeit bei beiden Testkanälen unter Verwendung der vollen A-Posteriori Informa-
tion des Kanaldecoders als erweiterte A-Priori Information zeigte.
Der Gesamtgewinn beträgt bei BLER=10−2 nach drei Turbo-Iterationen ca. 3.9 dB, und
fällt somit 0.9 dB höher als bei den zustandsreduzierten zustandsbasierten DDFSE-MAP
oder RSSE-MAP Entzerrn aus. Dies ist darin begründet, dassder TV-IFC die Sendeenergie
des zu detektierenden Symbols aus allen Kanalkoeffizientenmitberücksichtigt, während
beim DDFSE-MAP oder RSSE-MAP nur die ersten drei Kanalkoeffizienten hierzu ver-
wendet werden. Damit kann der iterative TV-IFC die späten Nachläufer beim HT Profil
besser entzerren.
In Abbildung 6.18 sind die Blockfehlerraten für den AD-IFCim gleichen Simulationssze-
nario aufgetragen. Ebenso wie beim TV-IFC ist zu erkennen, dass die Verwendung der
vollen Kanaldecoderinformation als erweiterte A-Priori Information bessere Ergebnisse
bezüglich der Blockfehlerraten bringt. Des Weiteren sinddie Konvergenzeigenschaften des
iterativen AD-IFCs nur geringfügig schlechter als beim wesentlich aufwändigeren TV-IFC,
so beträgt die Degradation bezüglich der Blockfehlerrate bei Verwendung der erweiterten
A-Priori Information nur ca. 0.1 dB. Somit zeigen der TV-IFCund der AD-IFC quasi die
gleiche Leistungsfähigkeit.
Die simulierten Blockfehlerraten für das BU-50 Kanalprofil und die Bitfehlerraten für BU-
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Abbildung 6.19: Blockfehlerrate TV-IFC Turbo-Entzerrungmit extr. vs. voller Kanaldeco-
derinformation als A-Priori Information, DDFSE-MAP Entzerrer in nullter Iterationsstufe,
BU-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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Abbildung 6.20: Blockfehlerrate AD-IFC Turbo-Entzerrungmit extr. vs. voller Kanaldeco-
derinformation als A-Priori Information, DDFSE-MAP Entzerrer in nullter Iterationsstufe,
BU-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsantwort
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50 und HT-50 sind in den Tabellen 6.5, 6.4 und 6.3 aufgelistet. Beim BU-50 Kanalprofil
verlieren der iterative TV- und AD-IFC ihren Leistungsvorteil gegenüber dem DDFSE-
MAP und RSSE-MAP Entzerrer. Nach der ersten Turbo-Iteration zeigen die zustandsba-
sierten Entzerrer bessere Blockfehlerraten, während nach drei Iterationen der Gewinn bei
beiden Typen ähnlich hoch ausfällt. Dies liegt daran, dass die Kanalnachläufer im BU Pro-
fil nur recht schwach ausfallen und somit die zustandsreduzierten Entzerrer recht optimal
entzerrern. Darüberhinaus ist insbesondere der iterative RSSE-MAP Entzerrer dem AD-
IFC SISO Entzerrer hinsichtlich der Implementierungseigenschaften überlegen, so dass der
RSSE-MAP bei nicht-HT-Profilen die bessere Alternative zurEntzerrung darstellt.

6.2.4.2 Filterbasierte komplexiẗatsreduzierte Turbo-Entzerrung

Nachdem im vorangegangenem Abschnitt gezeigt wurde, dass mit den filterbasierten TV-
und AD-IFC SISO Entzerrern sehr gute Leistungseigenschaften des EDGE Turbo-Empfän-
gers - insbesondere beim HT Kanalprofil - erzielt werden können, werden in diesem Ab-
schnitt die besonders komplexitätsreduzierten MF-IFC und SF-IFC Entzerrer als Turbo-
Entzerrer im EDGE-System untersucht. Die Einbettung dieser Entzerrer erfolgt analog zum
in Abbildung 6.16 dargestellten Schema. Die initiale Entzerrung wird wiederum mit dem
64 Zustände besitzenden DDFSE-MAP ausgeführt, dann erfolgen die weiteren Iterationen
mit dem MF-IFC oder SF-IFC SISO Entzerrer, wobei Soft-Mapping und Soft-Demapping
mit den Berechnungsvorschriften aus Appendix A.1.2 und A.2.2 ausgeführt werden.
Diese Kombination aus einem günstig zu implementierendenEntzerrer in der nullten Ite-
rationsstufe und dem MF-IFC oder SF-IFC Entzerrer in den nachfolgenden Iterationsstu-
fen wurde schon in Abschnitt 5.4.1 vorgeschlagen, wo der lineare MMSE Entzerrer als
initialer Entzerrer verwendet wurde. Aufgrund der schlechten Konvergenzeigenschaften
von MF-IFC und SF-IFC bei fehlender A-Priori Information wird ein anderer Entzerrer für
die initiale Entzerrung benötigt; in der Regel kann dafürder Standardentzerrer eines Sy-
stems - wie bei EDGE der DDFSE - hierzu verwendet werden.
In Abbildung 6.21 sind die simulierten Blockfehlerratenkurven im HT-50 Kanalprofil und
dem EGPRS Codierungsschemata MCS-5 eingetragen. Der MF-IFC zeigt durch die Ver-
wendung der vollen Kanaldecoderinformation als erweiterte A-Priori Information wesent-
lich bessere Konvergenzeigenschaften als die Variante mitausschließlicher extrinsischer
Information. Dies bestätigt die Ergebnisse aus Kapitel 5 und [VH03a], dass insbesondere
der Matched-Filter SISO Entzerrer mit der vollen Kanaldecoderinformation, die zwar kor-
reliert ist, dafür aber auch wertvolle Kanalinformation beinhaltet, wesentlich verbesserte
Konvergenzeigenschaften zeigt. So beträgt der relative Gewinn zum MF-IFC mit extrinsi-
scher Information ca. 1.9 dB bei BLER = 10−2. Noch deutlicher fällt dieser Gewinn bei
der Bitfehlerrate aus, die in Abbildung 6.22 dargestellt ist. Hier setzt die Konvergenz des
MF-IFC mit extrinsischer Information erst bei ca.Eb/N0 = 13 dB ein, damit gewinnt der
MF-IFC mit erweiterter A-Priori Information bei BER = 10−3 ca. 2.5 dB.
Die Degradation bezüglich der Blockfehlerraten beträgtbeim MF-IFC unter Verwendung
der vollen Kanaldecoderinformation nur ca. 0.3-0.4 dB gegenüber dem TV-IFC, der im HT
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Abbildung 6.21: Blockfehlerrate SF-IFC und MF-IFC Turbo-Entzerrung, DDFSE-MAP
Entzerrer in nullter Iterationsstufe, HT-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpul-
santwort
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Abbildung 6.22: Bitfehlerrate SF-IFC und MF-IFC Turbo-Entzerrung, DDFSE-MAP Ent-
zerrer in nullter Iterationsstufe, HT-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsant-
wort
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Iteration DDFSE- RSSE- TV-IFC AD-IFC MF-IFC SF-IFC

MAP MAP (erw.) (extr.) (erw.) (extr.) (erw.)

1 2.2 dB 2.2 dB 2.6 dB 2.0 dB 2.5 dB 2.0 dB 2.2 dB 2.5 dB

2 2.8 dB 2.7 dB 3.6 dB 2.8 dB 3.5 dB 2.6 dB 3.2 dB 3.5 dB

3 3.0 dB 3.0 dB 3.9 dB 3.3 dB 3.8 dB 3.0 dB 3.6 dB 3.8 dB

Tabelle 6.3: Turbo-Gewinn bei Blockfehlerrate von BLER = 10−2, HT-50, id. FH, MCS-5,
bekannte Kanalimpulsantwort

Iteration DDFSE- RSSE- TV-IFC AD-IFC MF-IFC SF-IFC

MAP MAP (erw.) (extr.) (erw.) (extr.) (erw.)

1 1.3 dB 1.3 dB 2.2 dB 1.5 dB 2.0 dB 1.3 dB 1.8 dB 2.0 dB

2 1.7 dB 1.8 dB 2.9 dB 2.1 dB 2.7 dB 1.8 dB 2.2 dB 2.7 dB

3 1.7 dB 2.0 dB 3.1 dB 2.3 dB 2.9 dB 2.1 dB 2.4 dB 2.9 dB

Tabelle 6.4: Turbo-Gewinn bei Bitfehlerrate von BER = 10−3, HT-50, id. FH, MCS-5,
bekannte Kanalimpulsantwort

Kanalprofil als Referenz angesetzt wird. Damit zeigt sich die Kombination aus DDFSE-
MAP und MF-IFC mit der erweiterten A-Priori Information alsgut hinsichtlich der Lei-
stungsfähigkeit im EDGE-System [VH04], und besonders günstig hinsichtlich der Imple-
mentierungskosten, da sich die Filterkoeffizienten des Matched-Filters direkt nach (4.58)
aus den Kanalkoeffizienten berechnen lassen.
Ferner sind in Abbildung 6.21 die Blockfehlerratenkurven für den SF-IFC Turbo-Entzerrer
im HT-50 Kanalprofil dargestellt. Der Turbo-Gewinn fällt hier höher als beim MF-IFC
SISO Entzerrer aus und es wird exakt der Gewinn des komplexeren AD-IFCs unter Ver-
wendung der vollen Kanaldecoderinformation als erweiterte A-Priori Information erzielt.
So beträgt z.B. der Turbo-Gewinn bei BLER = 10−2 nach drei Iterationen 3.8 dB, und ver-
fehlt damit die Leistungsfähigkeit des sehr aufwändigenTV-IFC Turbo-Entzerrers nur um
ca 0.1 dB. Damit zeigt sich die Kombination aus DDFSE-MAP Entzerrer in der nullten Ite-
rationsstufe und dem nachfolgenden iterativen SF-IFC SISOEntzerrer als äußerst günstig
sowohl hinsichtlich der Leistungsfähigkeit als auch der Implementierungskomplexität.

6.2.5 Zusammenfassung

In diesem Unterkapitel wurden verschiedene iterative Entzerrerkonzepte für die Turbo-
Entzerrung im EDGE-System untersucht, wobei beispielhaftdie Bit- und Blockfehlerraten-
leistungsfähigkeiten im Codierungsschema MCS-5 untersucht wurden. Es wurden sowohl
verschiedene zustandsreduzierte Entzerrer, als auch die in Kapitel 4 vorgestellten filterba-
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Entzerrer in nullter Iterationsstufe, BU-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpul-
santwort
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Abbildung 6.24: Bitfehlerrate SF-IFC und MF-IFC Turbo-Entzerrung, DDFSE-MAP Ent-
zerrer in nullter Iterationsstufe, BU-50-Profil, id. FH, MCS-5, bekannte Kanalimpulsant-
wort
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Iteration DDFSE- RSSE- TV-IFC AD-IFC MF-IFC SF-IFC

MAP MAP (erw.) (extr.) (erw.) (extr.) (erw.)

1 2.4 dB 2.4 dB 2.0 dB 1.5 dB 2.0 dB 1.4 dB 1.8 dB 2.0 dB

2 3.1 dB 3.1 dB 2.9 dB 2.1 dB 2.8 dB 2.0 dB 2.7 dB 2.9 dB

3 3.4 dB 3.4 dB 3.3 dB 2.5 dB 3.2 dB 2.4 dB 3.0 dB 3.3 dB

Tabelle 6.5: Turbo-Gewinn bei Blockfehlerrate von BLER = 10−2, BU-50, id. FH, MCS-5,
bekannte Kanalimpulsantwort

Iteration DDFSE- RSSE- TV-IFC AD-IFC MF-IFC SF-IFC

MAP MAP (erw.) (extr.) (erw.) (extr.) (erw.)

1 1.7 dB 1.7 dB 1.7 dB 1.2 dB 1.6 dB 1.1 dB 1.5 dB 1.7 dB

2 2.1 dB 2.1 dB 2.2 dB 1.6 dB 2.1 dB 1.6 dB 2.0 dB 2.2 dB

3 2.3 dB 2.3 dB 2.4 dB 1.7 dB 2.3 dB 1.7 dB 2.1 dB 2.5 dB

Tabelle 6.6: Turbo-Gewinn bei Bitfehlerrate von BER = 10−3, BU-50, id. FH, MCS-5,
bekannte Kanalimpulsantwort

sierten linearen MMSE SISO Entzerrer, d.h. TV-IFC, AD-IFC und MF-IFC, und der in
Kapitel 5 neu vorgestellte SF-IFC SISO Entzerrer betrachtet und im EDGE-Szenario simu-
liert.
Diese untersuchten zustandsreduzierten Entzerrer stellen für Kanäle, welche ein schnell
abfallendes Verzögerungsleistungsdichtespektrum aufweisen und somit keine lang ausge-
prägten Nachläufer zeigen, eine sehr gute Möglichkeit zur Entzerrung dar, während je-
doch bei Kanälen mit lang ausgeprägten Nachläufern, wiez.B. dem HT-Kanalprofil, nicht
die gesamte übertragene Sendeenergie im Entzerrer verarbeitet werden kann und somit
die Leistungsähigkeit der zustandsreduzierten Entzerrer gegenüber den filterbasierten li-
nearen MMSE SISO Entzerrern abfällt. Die filterbasierten MMSE SISO Entzerrer können
jedoch, insbesondere bei A-Priori Information mit hohem Informationsgehalt, auch die in
langen Nachläufern enthaltene Energie für die Detektionmit verwenden. Deshalb wird
der DDFSE-MAP Detektor aufgrund seiner günstigen Implementierungskomplexität nur
in der nullten Iterationsstufe verwendet, wie derzeit auchbei realen Implementierungen
von EDGE-Chipsätzen ohne Turbo-Entzerrung eingesetzt [KAF04].
Bei der Simulation der iterativen filterbasierten linearenMMSE SISO Entzerrer zeigte sich,
dass die Verwendung der kompletten Kanaldecoderinformation als A-Priori Information
für die MMSE SISO Entzerrung eine deutliche Verbesserung der Bit- und Blockfehler-
ratenleistungsfähigkeit gegenüber der ausschließlichen Verwendung der extrinsischen In-
formation des Kanaldecoders bewirkt, womit dieÜberlegungen aus Kapitel 5 untermauert
werden.
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Der in Kapitel 5 hergeleitete SF-IFC SISO Entzerrer erzieltbei den verschiedenen Simula-
tionen im iterativen EDGE-Empfänger nahezu die gleiche hohe Leistungsfähigkeit wie der
extrem aufwändige TV-IFC SISO Entzerrer, wobei der SF-IFCSISO Entzerrer jedoch kei-
ne Matrixinversion benötigt. Somit eignet sich der SF-IFCSISO Entzerrer sehr gut für die
iterative Entzerrung, da einerseits eine sehr gute Entzerrung bei andererseits sehr geringem
Implementierungsaufwand erzielt werden kann.

6.3 Iterative Kanalschätzung

Bislang wurde bei den untersuchten Detektionsalgorithmendie Kanalimpulsantwort als be-
kannt angenommen. Im realen EDGE-System müssen die Kanalimpulsantworth und die
Varianzσ2

w des Rauschens geschätzt werden. Hierzu wird in Abschnitt 6.3.1 die gängige
nicht-iterativeMaximum-Likelihood(ML) Kanalschätzung, basierend auf der im Sende-
burst enthaltenen Trainingssequenz, vorgestellt. Im darauffolgenden Abschnitt werden mit
demLeast-Square(LS) Kanalschätzer und demMinimum-Variance(MV) Kanalschätzer
zwei Algorithmen erläutert, die zusätzliche A-Priori Information für die Schätzung mitein-
beziehen können und sich daher für eine iterativ ausgeführte Kanalschätzung eignen.
In Abschnitt 6.3.3 werden diese beiden iterativen Kanalschätzverfahren miteinander vergli-
chen, wobei gesonderter Augenmerk auf die zu verwendende A-Priori Information gewor-
fen wird. In der Literatur existieren hierzu zwei Verfahren: Einerseits die ausschließliche
Verwendung der extrinsischen Information des Kanaldecoders, andererseits die Verwen-
dung der vollen Kanaldecoderinformation. Basierend auf diesem ausführlichen Vergleich
wird in der Zusammenfassung in Abschnitt 6.3.4 ein Systemvorschlag zur iterativen Ent-
zerrung und Kanalschätzung im EDGE-System präsentiert.

6.3.1 Maximum-Likelihood Kanalschätzung bei bekannten Sendesym-
bolen

Für die Kanalschätzung im EDGE-System beinhaltet jeder Sendeburst die sog. Midamble,
welche aus 26 bekannten Trainingssymbolen besteht und in Abbildung 6.25 dargestellt
ist. Während eines Sendebursts wird die Kanalimpulsantwort als zeitinvariant angenom-
men [OSW94]. Soll diese Kanalimpulsantworth der LängeL mit den Trainingssymbolen
geschätzt werden, so werden zunächst im Vektor

rn = M ·h+wn (6.24)
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Abbildung 6.25: EDGE-Sendeburst mit 26 Trainingssymbolen

diejenigen Empfangssymbole zusammengefaßt, welche ausschließlich von den Trainings-
symbolen abhängen, die wie folgt in der(25−L)×L Matrix M enthalten sind:

M =





mL−1 . . . m1 m0

mL . . . m2 m1
...

. . .
...

m25 . . . m25−L+2 m25−L+1.




(6.25)

Sei ein Kanal mit additivem mittelwertfreien weißen gaußschen Rauschen der Varianzσ2
w

vorausgesetzt, so ergibt sich für die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des Empfangsvek-
tors folgende Proportionalität:

p(rn|M ,h)∼ e
− (rn−Mh)H(rn−Mh)

σ2
w . (6.26)

Damit läßt sich der Maximum-Likelihood Kanalschätzer bei bekannten Trainingssymbolen
mit folgendem Ansatz bestimmen [Hay96]:

ĥML = argmax
h

p(rn|M ,h) =
(
MHH

)−1
MHrn. (6.27)

Der VektorĥML beinhaltet dieL geschätzten Kanalkoeffizienten:

ĥML =
[
ĥ0,ML ĥ1,ML . . . ĥL−1,ML

]T
. (6.28)

Dieser ML-Schätzer stellt für das hier vorliegende Szenario den besten linearen erwar-
tungstreuen Schätzer dar [Kay98]. Zur Berechnung der Kanalimpulsantwort mit (6.27) ist
eine Matrixinversion der DimensionL notwendig. Zur Vermeidung dieser Matrixinversion
können die statistischen Eigenschaften der Trainingssequenz im EDGE-System ausgenutzt
werden, da es sich bei dieser Trainingssequenz um eine zyklische Autokorrelationsfolge
mit einem orthogonalen Kern der LängeP = 16 handelt. Wird die Matrix der Trainings-
symbole auf eineP×L Matrix

MZ,i =





mL−1+i . . . m1+i m0+i

mL+i . . . m2+i m1+i
...

. . .
...

mP+L−2+i . . . mP+i mP−1+i




für i ∈ {0,1, . . . ,11−L} (6.29)
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reduziert, so gilt aufgrund der Eigenschaften der zyklischen Autokorrelationsfolge bis zu
einer maximalen Kanalimpulsantwortlänge vonL = 7 folgender Zusammenhang [Jor00]:

MH
Z,iMZ,i = P ·Es · IL für i ∈ {0,1, . . . ,11−L} . (6.30)

Somit ergibt das Ergebnis der MatrixmultiplikationMH
Z,iMZ,i eine Diagonalmatrix, so dass

die Berechnung der Kanalkoeffizienten in (6.27) sehr einfach durchgeführt werden kann,
da nur die Diagonalmatrix aus (6.30) zu invertieren ist. Da die Matrix MZ,i nicht alle zur
Verfügung stehenden Trainingssymbole enthält, könnenverschiedene Realisierungen von
MZ,i mit i ∈ {0,1, . . . ,11−L} und dem dazugehörendem Empfangsvektor

rn,i = MZ,i ·h+wn+i (6.31)

angegeben werden. Zusammen mit (6.30) und (6.27), wobei für die Sendesymbolenergie im
EDGE-StandardEs= 2 gilt, kann die nach dem ML-Ansatz geschätzte Kanalimpulsantwort
für L≤ 7 und eine TrainingssymbolmatrixMZ,i zu

ĥMLZ ,i =
1

2P
MH

Z,irm,i für i ∈ {0,1, . . . ,11−L} (6.32)

berechnet werden. Diese Kanalschätzung, die die Orthogonalität der zyklischen Autokor-
relationsfolge ausnutzt, ist das Standardverfahren beim EDGE- oder auch GSM-System.
Damit alle Trainingssymbole zur Kanalschätzung verwendet werden, wird in [Jor00] vor-
geschlagen, die endgültig geschätzte Kanalimpulsantwort aus dem Mittelwert der verschie-
denen mit (6.32) zu berechnenden Kanalimpulsantworten zu bestimmen:

ĥMLZ =
1

12−L

11−L

∑
i=0

ĥMLZ ,i. (6.33)

Im Folgenden wirdL = 7 als Länge der zu schätzenden Kanalimpulsantwort gewählt, somit
werden bei der Berechnung der KanalimpulsantwortĥMLZ in (6.33) fünf Realisierungen
von (6.33) miteinbezogen. Die Länge vonL = 7 stellt sicher, dass auch bei Kanälen mit
langem Gedächtnis, wie z.B. dem HT Kanalprofil aus Abschnitt 6.1.4.2, alle Nachläufer
bei der Schätzung erfaßt werden.
Zusätzlich zur Kanalimpulsantwort muß auch eine Schätzung der Varianzσ2

w des als mit-
telwertfrei und gaußverteilt angenommenen Rauschens erfolgen. Da die Berechnung der
Kanalkoeffizienten nach (6.33) ohne Kenntnis über die Rauschvarianz durchgeführt wird,
kann diese frisch geschätzte Kanalimpulsantwort zusammen mit der Trainigssymbolmatrix
M (6.25) wie folgt für die Schätzung der Varianz des Rauschens verwendet werden:

σ̂2
w =

1
25−L

(rn−MhMLZ )H(rn−MhMLZ ). (6.34)
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6.3.2 Kanalscḧatzung unter Verwendung von A-Priori Information

In diesem Abschnitt wird neben den bekannten Trainingssymbolen auch die A-Priori In-
formation zur Kanalschätzung miteinbezogen. Damit kann,zusätzlich zur Entzerrung, auch
die Kanalschätzung iterativ ausgeführt werden.
Für die Kanalschätzung werden nun auch die Datensymbole aus dem linken und rechten
Halbburst verwendet, da diese mittels der A-Priori Information geschätzt werden können.
Diese Datensymbole und die Trainingssymbole lassen sich inder(143−L)×L Matrix

MA =





dL+2 dL+1 . . . d4 d3

dL+3 dL+2 . . . d5 d4
...

...
.. .

...
...

mL−2 mL−3 . . . m0 d60

mL−1 mL−2 . . . m1 m0
...

...
.. .

...
...

m25 m24 . . . m27−L m26−L

d87 m25 . . . m28−L m27−L
...

...
.. .

...
...

d144 d143 . . . d146−L d145−L





(6.35)

zusammenfassen, und der dazugehörende Empfangsvektor berechnet sich zu

rn = MA ·h+wn. (6.36)

Der in Abschnitt 6.3.1 verwendete ML-Ansatz zur Berechnungder Kanalkoeffizienten ist
bei nicht vollständig bekannten Sendesymbolen sehr aufwendig und wird daher in dieser
Arbeit nicht weiter verfolgt. In der Literatur werden verschiedene Kanalschätzalgorithmen
erwähnt, die A-Priori Information miteinbeziehen können, wie z.B. derLeast-Squares(LS)
Algorithmus [CFM91], derExpectation-Maximization(EM) [KBC01] Algorithmus, oder
derLinear Minimum Mean Squares Estimation(LMMSE) Algorithmus [Kay98].
Im folgenden Unterabschnitt wird ein auf dem MMSE-Kriterium basierender Kanalschätzer
hergeleitet, der sowohl zur Lösung des EM- als auch des LS-Schätzers führt. Im darauffol-
genden Unterabschnitt wird der LMMSE-Kanalschätzer vorgestellt und für die Verwen-
dung als iterativer Kanalschätzer im EDGE-System angepasst.

6.3.2.1 LS- und MV Kanalscḧatzung unter Verwendung von A-Priori Information

Der Ansatz zur Berechnung des MMSE-Kanalschätzers besteht in der Minimierung der
Fehlervarianz

J = σ2
MV = E

{(
rn−MA · ĥMV

)H (
rn−MA · ĥMV

)}
, (6.37)
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wobei der Index MV fürMinimum Variancesteht. Damit läßt sich das MMSE-Kriterium
zur Schätzung der Kanalkoeffizienten wie folgt aufstellen:

ĥMV = argmin
ĥMV

E
{(

rn−MA · ĥMV
)H (

rn−MA · ĥMV
)}

(6.38)

Für die Berechnung der Kanalkoeffizienten muß das Minimum des Arguments in (6.40)
gefunden werden, hierzu wird die Fehlervarianz nach den Kanalkoeffizienten abgeleitet
und zu Null gesetzt:

∇hMV J =





∂J
∂Re{ĥ∗0,MV}

+ j ∂J
∂Im{ĥ∗0,MV}

∂J
∂Re{ĥ∗1,MV}

+ j ∂J
∂Im{ĥ∗1,MV}

...
∂J

∂Re{ĥ∗L−1,MV}
+ j ∂J

∂Im{ĥ∗L−1,MV}




=−2 ·E

{
MH

Arn
}

+2 ·E
{

MH
AMA

}
· ĥMV ≡ 0

(6.39)
Durch einfache Umformungen läßt sich aus (6.39) direkt diegeschätzte Kanalimpulsant-
wort berechnen:

ĥMV = E
{

MH
AMA

}−1 ·E{MH
A} · rn. (6.40)

Das somit gefundene Extremum stellt das globale Minimum vonJ dar, da die Matrix
E
{

MH
AMA

}
positiv definit ist [Hay96].

Für die Berechnung der Lösung (6.40) müssen die MatrizenE{MH
A} und E

{
MH

AMA
}

in Abhängigkeit der dem Kanalschätzer zur Verfügung stehenden A-Priori Information
{LK

a (cn,i)} berechnet werden. Die Matrix E{MH
A} läßt sich einfach berechnen, indem die

Sendesymboledn in (6.35) durch den Soft-Mapper aus Abschnitt 4.1.1 mit

d̂n = E
{

dn|LE
a (cn,i)

}
, mit i ∈ {1, . . . ,3} , (6.41)

in Abhängigkeit der A-Priori Information geschätzt und zusammen mit den Trainingssym-
bolen eingesetzt werden. Unter der Annahme nicht-korrelierter A-Priori Information und
dem im EDGE-System verwendeten 8-PSK Symbolalphabet berechnet sich E

{
MH

AMA
}

zu
E
{

MH
AMA

}
= {MH

A}{MA}+ΛC, (6.42)

wobei die ElementeλC
i der(L×L) Diagonalmatrix

ΛC = diag
[
λC

0 λC
1 . . . λC

L−1

]
(6.43)

wie folgt berechnet werden:

λC
i =

60

∑
n=L+2−i

E
{

(dn−E{dn})2
}

+
144−i

∑
n=87

E
{

(dn−E{dn})2
}

=
60

∑
n=L+2−i

(
2− d̂2

n

)
+

144−i

∑
n=87

(
2− d̂2

n

)
. (6.44)
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Diese Lösung des MV-Kanalschätzers nach (6.40) entspricht exakt dem EM-Kanalschätzer
[WH+03], [KBC01]; wie zuvor beim ML-Schätzer bei bekannten Sendesymbolen aus Ab-
schnitt 6.3.1 ist zur Berechnung der Kanalkoeffizienten eine Matrixinversion der GrößeL
notwendig. Sind die Sendesymbole{dn} in MA vollkommen bekannt, d.h. es liegt ideale
A-Priori Information vor, so sind MV- und ML-Lösung identisch.
Für den Fall nicht idealer A-Priori Information zeigt sichallerdings, dass der MV-Schätzer
nicht erwartungstreu ist:

E
{

ĥMV
}

= E
{

MH
AMA

}−1
E
{

MH
A
}

E{rn}
= E

{
MH

AMA
}−1

E
{

MH
A
}

E{MA}︸ ︷︷ ︸
Bias−Matrix

h. (6.45)

Bei sehr schwacher A-Priori Information konvergiert E{MA} gegen Null, während je-
doch die Matrix E

{
MH

AMA
}

die Größenordnung beibehält. Damit konvergieren nun al-
lerdings auch die geschätzten Kanalkoeffizienten gegen Null. Dieses Problem kann gelöst
werden, indem die Kanalkoeffizienten mit der Inverse der Bias-Matrix aus (6.45) multipli-
ziert werden. Hiermit läßt sich der erwartungstreue MV-Kanalschätzer wie folgt aufstellen
[WH+03]:

ĥLS =
(
E
{

MH
A
}

E{MA}
)−1 ·E{MH

A} · rn. (6.46)

Dieser erwartungstreue Schätzer entspricht genau der LS-Lösung [CFM91], dementspre-
chend die Verwendung des Indizes LS in (6.46). Wie zuvor der MV-Schätzer entspricht
auch der LS-Schätzer bei idealer A-Priori Information, d.h. bekannten Sendesymbolen,
dem ML-Schätzer. Fälschlicherweise wird dieser LS-Kanalschätzer auch bei nicht idealer
A-Priori Information in der Literatur oft als ML-Schätzerbezeichnet, wie z.B. in [NP00b].
Hier sei nochmals angemerkt, dass ein echter ML-Schätzer bei nicht idealer A-Priori Infor-
mation sehr aufwendig wird und nicht der Lösung in (6.46) entspricht.
Der hier vorgestellte Ansatz zur iterativen Kanalschätzung schätzt die Kanalimpulsantwort
über die Länge eines Sendebursts. Dabei wird angenommen,dass sich die Kanalimpulsant-
wort innerhalb des Sendebursts, d.h. über eine Zeitdauer von 577µs, nicht bzw. nur mi-
nimal ändert. Diese Annahme gilt für sich langsam bewegende Mobilstationen, es wurden
aber z.B. in [NP00b] und [SLK00] gute Ergebnisse bei iterativer Kanalschätzung über den
gesamten Sendeburst selbst bei einer Mobilgeschwindigkeit von v = 100 km/h erzielt. In
dieser Arbeit werden nur Geschwindigkeiten der Mobilstation bisv = 50 km/h betrachtet.

6.3.2.2 Lineare MMSE-Kanalscḧatzung unter Verwendung von A-Priori Informati-
on

Beim LMMSE Kanalschätzer werden die Kanalkoeffzienten imVektor ĥLMMSE des zu
schätzenden Kanals als komplexe, unabhängige, gaußverteile Variablen mit dem Mittelwert
0 und einer noch zu bestimmenden Kovarianz Cov(ĥLMMSE , ĥLMMSE ) angenommen. Die-
se Modellierung der Kanalkoeffizienten als gaußverteilte,mittelwertfreie Zufallsvariablen
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entspricht dem den COST Kanalmodellen [COS89] zugrunde gelegten Rayleighfading.
Mittels des MMSE-Kriteriums lässt sich die Kostenfunktion zur Schätzung der LMMSE
Kanalkoeffizienten wie folgt aufstellen:

ĥLMMSE = arg min
ĥLMMSE

E
{(

h− ĥLMMSE
)2
}

. (6.47)

Die LMMSE Lösung für die Berechnung der geschätzen Kanalkoeffizienten ergibt sich zu
[Kay98]:

ĥLMMSE = Cov(h, rn)Cov(rn, rn)
−1 rn. (6.48)

Mit (6.36) und (6.35) ergeben sich die Kovarianzmatrizen in(6.48) zu

Cov(h, rn) = E
{

hhH}E
{

MH
A
}

(6.49)

Cov(rn, rn) = E
{

MAhhHMH
A
}

+E
{

wnwH
n
}

︸ ︷︷ ︸
2σ2

wIP

, (6.50)

so dass sich die LMMSE Kanalkoeffizienten wie folgt berechnen lassen:

ĥLMMSE = E
{

hhH}E
{

MH
A
}(

E
{

MAhhHMH
A
}

+2σ2
wIP
)−1

rn. (6.51)

Die in (6.48),(6.51) zu invertierende Kovarianzmatrix Cov(rn, rn)
−1 hat die Dimension

P×P mit P = (143− L)), folglich eignet sich die Berechnung der geschätzten Kanal-
koeffizienten nach (6.48) nicht für eine Implementierung,da die Matrixinversion einer
(143−L)×(143−L)-Matrix mit z.B.L = 7 einen extrem hohen Rechenaufwand erfordert.
Im Folgenden wird daher auf Grundlage von Gleichung (6.51) ein komplexitätsreduzierter
LMMSE Kanalschätzer hergeleitet.
Unter der Annahme zeitlich nicht-korrelierter A-Priori Information und dem im EDGE-
System verwendeten 8-PSK Symbolalphabet lässt sich E

{
MAhhHMH

A

}
zu

E
{

MAhhHMH
A
}

= E{MH
A}E{hnhH

n }E{MA}+Λ′C (6.52)

zerlegen, wobei die Elementeλ′Ci der(P×P) Diagonalmatrix

Λ′C = diag
[
λ′C0 λ′C1 . . . λ′CP−1

]
(6.53)

wie folgt berechnet werden:

λ′Ci =
L−1

∑
j=0



E
{

dL+2+i− jd
∗
L+2+i− j

}
︸ ︷︷ ︸

=2

−E
{

dL+2+i− j
}{

d∗L+2+i− j

}


 ·E
{

h jh
∗
j

}
(6.54)

mit i ∈ {0,1. . .P−1} .
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Mit der Zerlegung aus (6.52) ergibt sich (6.51) zu

ĥLMMSE = E
{

hhH}E
{

MH
A
}


E{MH
A}E{hnhH

n }E{MA}+Λ′C +2σ2
wIP︸ ︷︷ ︸

C




−1

rn, (6.55)

und durch Anwendung des Matrix-Inversion-Lemmas [GL96] auf die Berechnungsvor-
schrift (6.55) lassen sich die geschätzten LMMSE Kanalkoeffizienten wie folgt berechnen:

ĥLMMSE =



E{MH
A}C−1E{MA}+E{hnhH

n }−1
︸ ︷︷ ︸

(L×L)





−1

E{MH
A}C−1rn. (6.56)

Da die zu invertierenden MatrizenC und E{hnhH
n }Diagonalmatrizen darstellen, lassen sich

diese sehr einfach invertieren. Damit verbleibt zur Berechnung der LMMSE Kanalkoeffizi-
enten nach (6.56) nur noch die Invertierung einerL×L Matrix, so dass der Rechenaufwand
und die Implementierungskosten verglichen zur Berechnungsvorschrift nach (6.48) signifi-
kant gesenkt werden kann.
Zur genauen Berechnung der Matrix E{hnhH

n }−1 müsste das Verzögerungsleistungsdich-
tespektrum des Kanals, d.h. des in Abbildung 6.7 dargestellten äquivalenten Tiefpass-
Kanalmodells, bekannt sein. Das Verzögerungsleistungsdichtespektrum liegt dem EDGE-
Empfänger jedoch nicht vor. In [BFM99] wird daher für die LMMSE-Kanalschätzung im
GSM-System vorgeschlagen, das Verzögerungsleistungsdichtespektrum der äquivalenten
Tiefpasskanalimpulsantwort aus der Faltung der Verzögerungsleistungsdichtespektren der
Sende- und Empfangsfilter anzunähern, wobei das unbekannte Verzögerungsleistungsdich-
tespektrum des physikalischen Kanals nicht berücksichtigt wird. Diese Vereinfachung zeigt
für Kanalprofile mit schnell abfallendem Verzögerungsleistungsdichtespektrum wie z.B.
beim TU oder RA-Profil recht gute Ergebnisse, für das HT-Profil mit stark ausgeprägten
Nachläufern, wie in Abbildung 6.9 in [BFM99] dargestellt,erweist sich diese Vereinfa-
chung zur Schätzung des Verzögerungsleistungsdichtespektrum der äquivalenten Tiefpas-
skanalimpulsantwort als weniger gut geeignet [BFM99].
In einem iterativem System kann jedoch die Matrix E{hnhH

n }−1 beispielsweise mit Hilfe
der in der nullten Iterationsstufe geschätzten ML Kanalimpulsantwort geschätzt werden
[Puk03]:

E{hnhH
n }−1 = diag

[
1

∣∣ĥML
0

∣∣2
,

1
∣∣ĥML

1

∣∣2
, . . .

1
∣∣ĥML

L−1

∣∣2

]

. (6.57)

Diese Berechnung wird im Folgenden für die Schätzung der Matrix E{hnhH
n }−1 verwen-

det. Ein Sonderfall zur Berechnung der LMMSE Kanalkoeffizienten ergibt sich, wenn die
Kovarianz der Sendesymbole in (6.54) zu Null gesetzt wird, d.h.

E{dnd∗n}︸ ︷︷ ︸
=E{dn}E{d∗n}

−E{dn}E{d∗n}= 0, (6.58)



170 6 ITERATIVE ENTZERRUNG UND KANALSCHÄTZUNG IM EDGE-SYSTEM
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Abbildung 6.26: Turbo-Empfänger mit SF-IFC und iterativer Kanalschätzung

da hierfür die MatrixΛ′C zu Null gesetzt wird und sich die Berechnung der LMMSE Ka-
nalkoeffizienten wie folgt vereinfachen lässt:

ĥLMMSE ,1 =
(
E{MH

A}E{MA}+2σ2
w ·E{hnhH

n }−1)−1
E{MH

A}rn. (6.59)

Da diese vereinfachte Lösung nur die Statistik 1. Ordnung bezüglich der geschätzten Sen-
desymbole verwendet, d.h. den Mittelwert, sind die nach (6.59) geschätzten Kanalkoeffizi-
enten mit dem Index1 gekennzeichnet.

6.3.3 Vergleich der iterativen Kanalscḧatzalgorithmen

In diesem Abschnitt werden die beiden iterativen Kanalsch¨atzer aus Abschnitt 6.3.2.1, d.h.
der LS- und der MV-Schätzer, und die beiden LMMSE Kanalsch¨atzer erster und zwei-
ter Ordnung aus Abschnitt 6.3.2.2 bei der Verwendung im EDGE-System hinsichtlich der
erzielbaren Blockfehlerraten miteinander verglichen. Innerhalb der nullten Iterationsstufe
erfolgt die Kanalschätzung mit dem im Abschnitt 6.3.1 vorgestellten ML-Schätzer, der aus-
schließlich die Trainingssequenz innerhalb des Sendebursts verwendet. Anschließend wird
die Entzerrung mit dem Soft-Output DDFSE Entzerrer mit 64 Zuständen aus Abschnitt
6.2.2.1 ausgeführt, danach erfolgen drei Iterationen mitdem LS- oder ML-Kanalschätt-
zer und dem SF-IFC SISO Entzerrer. Diese Entzerrer-Strategie aus DDFSE in der null-
ten Iterationsstufe und dem SF-IFC für die weiteren Iterationen hat sich in Abschnitt 6.2
als sehr günstig hinsichtlich des Abtausches zwischen Implementierungsaufwand und Lei-
stungsfähigkeit erwiesen. Es wird wieder angenommen, dass sich die Kanalimpulsantwort
während eines Sendebursts nur geringfügig ändert, diese Annahme gilt für langsame Mo-
bilgeschwindigkeiten [GS02]. Daher wird die hier geschätzte Kanalimpulsantwort als kon-
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stant über den ganzen Burst angenommen. Zusätzlich erfolgt nach dem Frequenzsprungver-
fahren nach jedem Sendeburst ein Sprung auf eine andere Trägerfrequenz, d.h. es existiert
eine vollkommen andere Kanalimpulsantwort für jeden folgenden Sendeburst. Die Länge
der geschätzten Kanalimpulsantwort wird aufL = 7 gesetzt.
Nachdem in Kapitel 5 gezeigt wurde, dass bei filterbasiertenEntzerrern die volle Informa-
tion des Kanaldecoders anstatt nur der extrinsischen Information als A-Priori Information
verwendet werden sollte, wird in diesem Abschnitt untersucht, ob dies auch auf die Ka-
nalschätzung übertragbar ist. Abbildung 6.26 zeigt die Einbettung des Kanalschätzers im
Turbo-Empfänger, wobei mit SchalterSW zwischen extrinsischer und voller Information
des Kanaldecoders für die Kanalschätzung hin- und hergeschaltet werden kann. Wie zu-
vor wird die außschließliche Verwendung der extrinsischenKanaldecoderinformation als
A-Priori Information mit(extr.) gekennzeichnet, während die Verwendung der vollen Ka-
naldecoderinformation als erweiterte A-Priori Information mit (erw.) gekennzeichnet ist.
In der Literatur werden beide Ansätze verfolgt: So wird z.B. in [OT03],[TOS02],[OT02],
[WH+03] die extrinsische InformationLD

e (c′n,i) zur Kanalschätzung verwendet, während
in [NP+03a], [NP00a], [ZL+03] die volle InformationLD(c′n,i) des Kanaldecoders für die
Kanalschätzung benutzt wird.
Abbildung 6.27 zeigt die Blockfehlerraten für den SF-IFC EDGE-Turbo-Empfänger beim
HT-50 Kanalprofil für die verschiedenen iterativen Kanalschätzer nach der ersten Iteration,
wobei die gestrichelten Blockfehlerratenkurven die Verwendung der extrinsischen Infor-
mationLD

e (c′n,i) des Kanaldecoders für die iterative Kanalschätzung anzeigt, während die
durchgezogenen Blockfehlerratenkurven die Verwendung der vollen A-Posteriori Informa-
tion LD(c′n,i) des Kanaldecoders für die iterative Kanalschätzung visualisiert.
Wird nur die extrinsische InformationLD

e (c′n,i) für die Kanalschätzung verwendet, so zeigt
der iterative LMMSE-Schätzer 2. Ordnung die besten Blockfehlerraten, vor dem LMMSE-
Schätzer 1. Ordnung und dem LS-Schätzer. Der Empfänger mit dem MV-Schätzer zeigt die
schlechteste Leistungsfähigkeit; der LMMSE-Schätzer 1. Ordnung erzielt bei einer Block-
fehlerrate von BLER= 10−2 gegenüber dem MV-Schätzer einen Gewinn von ca. 0.35 dB.
Die schlechte Leistungsfähigkeit des MV-Schätzers lässt sich dadurch erklären, dass der
nicht-erwartungstreue MV-Schätzer, wie in Abschnitt 6.3.2.1 erläutert, bei sehr schwa-
cher A-Priori Information die geschätzten Kanalkoeffizienten gegen Null konvergieren läßt.
Wird nur die extrinsische InformationLD

e (c′n,i) als A-Priori Information verwendet, so kann
dieser Fall schnell eintreten, wie eine Betrachtung derÜbertragungskennlinie zwischen A-
Priori Information und extrinsischer Information eines SISO Kanaldecoders, wie z.B. in
Abbildung 3.12 dargestellt, zeigt: Der Informationsgehalt vonLD

e (c′n,i) ist abhängig von der
A-Priori InformationLD

a (c′n,i) und bei schwacher A-Priori Information für den SISO Ka-
naldecoder konvergiert der Informationsgehalt der extrinsischen Information gegen Null,
während bei stärkerer A-Priori Information der Informationsgehalt der extrinsischen Infor-
mation schnell gegenID

e = 1 konvergiert. Ist z.B. ein Burst durch Fading besonders stark
gestört, so istLE

e (cn,i) am Entzerrerausgang und damit die A-Priori InformationLD
a (c′n,i)

relativ schwach, womit wiederum die extrinsische Information LD
e (c′n,i) besonders schwach
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Abbildung 6.27: 1. Iteration: Vergleich Blockfehlerratenbei verschiedenen iterativen Ka-
nalschätzern, HT-50-Profil, ideales Frequency-Hopping,MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer
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Abbildung 6.28: 3. Iteration: Vergleich Blockfehlerratenbei verschiedenen iterativen Ka-
nalschätzern, HT-50-Profil, ideales Frequency-Hopping,MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer
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ausfällt. Für diesen Fall skaliert der MV-Kanalschätzer die Koeffizienten der geschätzten
Kanalimpulsantwort gegen Null, während der LS-Schätzererwartungstreu bleibt. Deshalb
weist der Turbo-Empfänger mit der LS-Schätzung bei Verwendung der extrinsischen Ka-
naldecoderinformation bessere Konvergerzeigenschaftenauf als der mit dem MV-Schätzer,
wie auch von Wautelet in [WH+03] gezeigt wurde.
Wie der Abbildung 6.28 zu entnehmen ist, welche die Blockfehlerraten für das o.g. Sze-
nario nach der dritten Iteration darstellt, werden die Simulationsergebnisse aus Abbil-
dung 6.27 bei Verwendung der extrinsischen InformationLD

e (c′n,i) für die Kanalschätzung
bestätigt, wobei der LMMSE-Schätzer 2. Ordnung gegenüber dem MV-Schätzer bei einer
Blockfehlerrate von BLER= 10−2 einen Gewinn von ca. 1.6 dB erzielt.
Nun werde die volle KanaldecoderinformationLD(c′n,i) als erweiterte A-Priori Informa-
tion für die iterative Kanalschätzung verwendet, in den Abbildungen 6.27 und 6.28 je-
weils durch die durchgezogenen Blockfehlerraten und den Vermerk(erw.)gekennzeichnet.
Zunächst ist zu erkennen, dass die Konvergenz des Turbo-Empfängers bei allen vier iterati-
ven Kanalschätzern deutlich besser ausfällt als zuvor bei ausschließlicher Verwendung der
extrinsischen InformationLD

e (c′n,i). Nach der ersten Iteration zeigt der EDGE-Empfänger
für alle vier iterativen Kanalschätzer etwa die gleichenBlockfehlerraten, d.h. insbeson-
dere der vormals bei Verwendung der extrinsischen Information LD

e (c′n,i) relativ schlechte
MV-Schätzer erwirkt den größten Gewinn durch die Verwendung der vollen Kanaldecode-
rinformation, dieser beträgt bei einer Blockfehlerrate von BLER = 10−2 nach der ersten
Iteration ca. 0.6 dB und nach der dritten Iteration ca. 2.0 dB.
Wie schon bei den linearen filterbasierten Entzerrern in Kapitel 5 erläutert, wird auch bei
den hier verwendeten Kanalschätzern bei ausschließlicher Verwendung der extrinsischen
Information LD

e (c′n,i) des Kanaldecoders die wertvolle Information aus derÜbertragung
über den ISI-Kanal, d.h. die KanalinformationLE

e (cn,i), nicht berücksichtigt. Im Gegensatz
zu den zustandsbasierten MAP-Entzerrern aus Abschnitt 3.3können die hier verwende-
ten Kanalschätzer diese Kanalinformation nicht selbstständig auswerten. Durch die Ver-
wendung der vollen Information des Kanaldecoders, welche auch die Kanalinformation
LE

e (cn,i) aus dem Entzerrer beinhaltet, wird nun die gesamte zur Verf¨ugung stehende In-
formation zur Kanalschätzung verwendet. Es sei jedoch angemerkt, dass die in (6.40) zu
berechnende Matrix E{MH

AMA} und die in (6.51) zu berechnete Matrix E
{

MAhhHMH
A

}

nur angenähert wird, da die A-Priori Information als statistisch unabhängig, d.h. zeitlich
nichtkorreliert, betrachtet wird, was jedoch für den die KanalinformationLE

e (cn,i) beinhal-
tenden Anteil der A-Priori Information nicht gilt.
Nach drei Iterationen fällt der Empfänger mit der iterativen LS-Schätzung bezüglich der
Blockfehlerratenleistungsfähigkeit um ca. 0.2 dB gegen¨uber den beiden LMMSE-Schätzern
und dem MV-Schätzer ab, welche wiederum in etwa die gleicheBlockfehlerratenleistungs-
fähigkeit zeigen. Interessant ist die Beobachtung, dass der bei Verwendung der extrinsi-
schen Information für die Kanalschätzung den anderen Kanalschätzern überlegene
LMMSE-Schätzer 2. Ordnung bei Verwendung der A-Posteriori InformationLD(c′n,i) kei-
nen Leistungsgewinn gegenüber dem LMMSE-Schätzer 1. Ordnung und dem MV-Schätzer
bewirkt. Somit zeigt der iterative MV-Schätzer bei Verwendung der vollen Kanaldecoder-
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Abbildung 6.29: Vergleich Blockfehlerraten bei iterativer vs. nicht-iterativer Ka-
nalschätzung, HT-50-Profil, ideales Frequency-Hopping,MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer

informationLD(c′n,i) die beste Leistungsfähigkeit hinsichtlich der Blockfehlerrate bei ge-
ringerem Implementierungsaufwand verglichen zu den beiden LMMSE-Schätzern, da die
Schätzung der Kovarianzmatrix E

{
hnhH

n
}

der Kanalimpulsantwort nicht benötigt wird.
Abbildung 6.29 zeigt die Blockfehlerrate des EDGE-Empfängers mit der iterativen MV-
Kanalschätzung und dem SF-IFC Turbo-Entzerrer nach drei Iterationen im Vergleich zur
Blockfehlerrate des gleichen Empfängers bei bekannter Kanalimpulsantwort (d.h. ohne Ka-
nalschätzung). Bei einer Blockfehlerrate von BLER= 10−2 verfehlt der Empfänger mit
der iterativen MV-Kanalschätzung nach drei Turbo-Iterationen durch die nicht perfekte
Kanalschätzung die Blockfehlerrate des Empfängers mit bekannter Kanalimpulsantwort
um ca. 1.7 dB; gegenüber dem iterativen Empfänger ohne iterative Kanalschätzung, wel-
cher nur die ML-Kanalschätzung aus Abschnitt 6.3.1 basierend auf der bekannten Trai-
ningssequenz während der nullten Iteration verwendet, wird durch den iterativen MV-
Kanalschätzer ein Gewinn von ca. 0.8 dB erzielt. Des Weiteren ist in Abbildung 6.29
die Blockfehlerratenkurve eines klassischen nicht-iterativen EDGE-Empfängers, welcher
die ML-Kanalschätzung und den DDFSE mit 64 Zuständen fürdie Entzerrung verwendet,
dargestellt. Hier erzielt der iterative EDGE-Empfänger mit iterativer MV-Kanalschätzung
und iterativer SF-IFC Entzerrung nach drei Turbo-Iterationen bei einer Blockfehlerrate von
BLER h = 10−2 einen Gewinn von 4.3 dB.
Zusätzlich zum bisher verwendeten HT-50 Kanalprofil sind in den Abbildungen 6.30 und
6.31 die simulierten Blockfehlerraten des iterativen EDGE-Emfpängers nach der ersten
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Abbildung 6.30: 1. Iteration: Vergleich Blockfehlerratenbei verschiedenen iterativen Ka-
nalschätzern, BU-50-Profil, ideales Frequency-Hopping,MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer
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Abbildung 6.31: 3. Iteration: Vergleich Blockfehlerratenbei verschiedenen iterativen Ka-
nalschätzern, BU-50-Profil, ideales Frequency-Hopping,MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer
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Abbildung 6.32: Vergleich Blockfehlerraten bei iterativer vs. nicht-iterativer Ka-
nalschätzung, BU-50-Profil, ideales Frequency-Hopping,MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer

und der dritten Iteration für das BU-50 Kanalprofil dargestellt. Auch hier zeigt sich, dass
die Verwendung der vollen A-Priori Information zur Kanalschätzung beim LS-Schätzer,
beim MV-Schätzer und bei den beiden LMMSE-Schätzern verbesserte Konvergenzeigen-
schaften ergibt als bei ausschließlicher Verwendung der extrinsischen Information. Somit
werden die aus dem HT-50 Kanalprofil gewonnenen Ergebnisse beim BU-50 Kanalprofil
bestätigt.
Abschliessend zeigt die Abbildung 6.32, dass der Gewinn deriterativen MV-Kanalschät-
zung bei einer Blockfehlerrate von BLER = 10−2 gegenüber dem Empfänger ohne iterative
Kanalschätzung, d.h. nur mit der ML-Kanalschätzung während der nullten Iteration, ca.
0.8 dB beträgt, während der Gesamtturbogewinn gegenüber dem klassischen nichtiterati-
ven EDGE-Empfänger (ML-Kanalschätzung, DDFSE mit 64 Zuständen) ca. 3.3 dB be-
trägt. Der leicht verminderte Gesamtturbogewinn beim BU-50-Profil gegenüber dem HT-
50-Profil ist darin begründet, dass das BU-Profil geringereIntersymbol-Interferenzen als
das HT-Profil hervorruft, und damit auch geringere Anforderungen an die Entzerrung und
die Kanalschätzung gestellt werden.
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6.3.4 Zusammenfassung Kanalscḧatzung

In Abschnitt 6.3.1 wurde zunächst die klassische, nicht-iterative ML-Kanalschätzung im
GSM/EDGE-System erläutert. Diese Kanalschätzung nutztdie Orthogonalität der zykli-
schen Autokorrelationsfolge aus, die in der Trainingssequenz enthalten ist, und kann da-
mit die für die Berechnung der geschätzten Kanalimpulsantwort benötigte Matrixinversion
stark vereinfachen, da die zu invertierende Matrix eine Diagonalmatrix darstellt.
Nachfolgend wurden vier verschiedene iterative Kanalsch¨atzverfahren vorgestellt. Zunächst
wurden in Abschnitt 6.3.2.1 mit dem LS-Kanalschätzer und dem MV-Kanalschätzer zwei
Schätzalgorithmen vorgestellt, welche A-Priori Information über die Sendesymbole für die
Schätzung verwenden können, ansonsten aber keine zusätzlichen Informationen benöti-
gen. Der LS-Kanalschätzer verwendet nur die Statistik 1. Ordnung und ist erwartungs-
treu, während der MV-Kanalschätzer auch Statistiken 2. Ordnung mitverwendet, dafür
aber nicht-erwartungstreu ist. Die in Abschnitt 6.3.2.2 behandelten LMMSE-Kanalschätzer
benötigen zusätzlich zur A-Priori Information über dieSendesymbole auch noch Infor-
mation über die Energieσ2

w des gaußschen Rauschens des ISI-Kanals und die Matrix
E{hhH}, d.h. Information über das Betragsquadrat der einzelnen Kanalkoeffizienten|hi |2
mit i ∈ {0,1. . .L−1} des ISI-Kanals. Zunächst wurde in Abschnitt 6.3.2.2 ein LMMSE-
Kanalschätzer 2. Ordnung hergeleitet, welcher auch die Kovarianzen der Sendesymbole
mitberücksichtigt, anschliessend wurde aus diesem LMMSE-Kanalschätzer 2. Ordnung der
bekannte LMMSE-Kanalschätzer 1. Ordnung abgeleitet.
Anhand von Blockfehlerraten-Simulationen im Codierungsschema MCS-5 in den beiden
COST-Kanalprofilen HT-50 und BU-50 wurde zunächst untersucht, ob die Verwendung
der vollen Kanaldecoderinformation zur Kanalschätzung bei vier iterativen Kanalschätzern
zu besseren Konvergenzeigenschaften des Turbo-Empfängers führt, als die ausschließliche
Verwendung der extrinsischen Kanaldecoderinformation gemäß dem klassischen Turbo-
Prinzip. Bei Verwendung der extrinsischen Kanaldecoderinformation zeigten sich deutli-
che Unterschiede bezüglich der erzielbaren Blockfehlerraten bei den verschiedenen iterati-
ven Kanalschätzern, wobei der LMMSE-Schätzer 2. Ordnungdie besten Blockfehlerraten
erreichte. Durch die Verwendung der vollen A-Posteriori Information des Kanaldecoders
konnte bei allen vier Kanalschätzern die Blockfehlerratenleistungsfähigkeit des EDGE-
Empfängers verbessert werden, wobei die beiden LMMSE-Kanalschätzer 1. und 2. Ord-
nung und der MV-Kanalschätzer eine quasi gleichwertige Blockfehlerratenleistungsfähig-
keit zeigten, während der LS-Kanalschätzer beim HT-50 Kanalprofil leichte Einbussen
bezüglich der Blockfehlerraten zeigte.
Da die beiden LMMSE-Kanalschätzer verglichen zum MV-Kanalschätzer durch die Schät-
zung der Kanalmatrix E{hhH} einen leicht erhöhten Implementierungsaufwand verursa-
chen, stellt somit der iterative MV-Kanalschätzer den besten Abtausch zwischen Leistungs-
fähigkeit bezüglich der zu erreichenden Blockfehlerraten und dem Implementierungsauf-
wand dar.
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6.4 Verknüpfte Kanalschätzung und Entzerrung

Im Rahmen dieser Arbeit wurde die Kanalschätzung und die Entzerrung bisher jeweils se-
parat betrachtet und optimiert, wobei besonderer Augenmerk auf eine implementierungs-
günstige Lösung geworfen wurde. Eine separate Betrachtung von verschiedenen von einan-
der abhängigen Komponenten, ob Kanalschätzung/Entzerrung oder Entzerrung/Kanaldeco-
dierung, erzielt jedoch grundsätzlich suboptimale Ergebnisse.
Ein Vorschlag für die Realisierung einer gemeinsamen Kanalschätzung und Entzerrung
wurde in [DJU05] vorgestellt, wobei eine gemeinsame Kostenfunktion für die Kanalko-
effizienten und die Entzerrerkoeffizienten des filterbasierten Entzerrers aufgestellt wird
und mittels des MMSE-Kriteriums optimiert wird. Im Folgenden wird auf Grundlage der
Ausführungen von [DJU05] eine gemeinsame Kanalschätzung und Entzerrung für den
SFIC SISO Entzerrers hergeleitet und im EDGE-System hinsichtlich ihrer Leistungsfähig-
keit mit den in Abschnitt 6.3.3 untersuchten nicht-verknüpften Verfahren verglichen.
Zunächst wird kurz auf die klassisch separat ausgeführteKanalschätzung und Berechnung
der Filterkoeffizienten und der Prior-Information des linearen MMSE SISO Entzerrers mit
zeitvarianten Filterkoeffizienten aus Abschnitt 4.1 eingegangen, anschließend erfolgt der
Übergang auf die verknüpfte Entzerrung und Kanalschätzung.
Beim klassischen Ansatz der Berechnung der Filterkoeffizienten des linearen MMSE SISO
Detektors, wie im Folgenden basierend auf dem Ansatz (4.8) zur Berechnung der Koeffizi-
enten des linearen MMSE SISO Detektors mit zeitvarianten Filterkoeffizienten dargestellt,
wird in der zu minimierenden MMSE Kostenfunktion

CS

(
fn,an,

{
LE

a (cn′,i)
}
|n′ 6=n , ĥ,σ2

w,Es

)
= E

{
|sn−dn|2 |

{
LE

a (cn′,i)
}
|n′ 6=n , ĥ,σ2

w,Es

}
(6.60)

die geschätzte Kanalimpulsantwort als fehlerfrei bekannt angenommen, wobei z.B. im ite-
rativen EDGE-System die Kanalimpulsantwortĥ auf Grundlage des Empfangsvektorsrn
und der die Trainingssymbole und geschätzten Sendesymbole umfassenden MatrixMA
geschätzt werden können.
Diese Schätzung der Kanalimpulsantwort ist jedoch in der Regel fehlerbehaftet, so dass
die Annahme einer fehlerfrei geschätzten Kanalimpulsantwort ĥ falsch ist. Die restlichen
in (6.60) als bekannt angenommenen Modellparameter können im Modellparametersatz
M S ∈ ΩS= {{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n,σ2
w,Es} zusammengefasst werden, so dass sich das Optimie-

rungsproblem zur Berechnung der Filterkoeffizienten des linearen MMSE SISO Detektors
wie folgt zusammenfassen lässt:

(fn,an) = arg min
(fn,an)

CS
(
fn,an, ĥ,M S

)
. (6.61)

Der Rayleigh-Fading Mobilfunkkanal wird, wie schon zuvor bei der LMMSE Kanalschät-
zung, als gaussverteilt angenommen mit dem Mittelwertµh = E{h} und der Covarianz
Cov(h,h) = E{h−µh)(h−µh)

H}.
Wie zuvor erwähnt, erfolgt die Schätzung der Kanalimpulsantwort auf Grundlage des Em-
pfangsvektorsrn und der MatrixMA. Im Empfänger kann nun unter Beobachtung des
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Empfangsvektorsrn die Kanalimpulsantwort als gaussverteilte Zufallsvariable hz mit hz∼
N C (µhz,Cov(hz,hz)) modelliert werden. Diese als gaussverteile Zufallsvariable hz model-
lierte Kanalimpulsantwort, welche auf der Beobachtung desEmpfangsvektorsrn basiert,
führt zu der modifizierten KostenfunktionCS(fn,an,hz,M S ), welche nun selbst eine Zu-
fallsvariable darstellt.
Der Empfänger kann bei einer verknüpften Optimierung vonEntzerrerkoeffizienten und
Kanalschätzung das Wissen über den Kanal durch den beobachteten Empfangsvektorrn
verwerten, und die zu minimierende KostenfunktionCJ zur Berechnung der Entzerrerko-
effizienten bei verknüpfter Kanalschätzung kann als bedingter Erwartungswert der Kosten-
funktion CS in Abhängigkeit des beobachteten Empfangsvektorsrn wie folgt aufgestellt
werden:

CJ (fn,an, rn,M J ) = Ehz{CS(fn,an,hz,M S ) |rn}. (6.62)

Der Satz der als bekannt angenommenen Modellparameter bei der gemeinsamen Optimie-
rungM J ∈ ΩJ = ΩS∪ p(h|rn) ist somit im Vergleich zum ModellparametersatzM S durch
die bedingte Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionp(h|rn) erweitert, welche für die als gauß-
verteilt angenommene Kanalimpulsantwort durch die Parameter

{p(h|rn)} ≡ {µhz|rn ,Cov(hz,hz|rn))} (6.63)

modelliert werden kann. Im folgenden Abschnitt wird anhanddes Beispiels der verknüpf-
ten Kanalschätzung und Entzerrung bei linearer MMSE Detektion mit A-Priori Information
genauer auf eine mögliche Variante zur Berechnung der Parameter {p(h|rn)} ≡
{µhz|rn,Cov(hz,hz|rn))} eingegangen.

6.4.1 Verknüpfte Kanalscḧatzung und Entzerrung bei linearer MM-
SE Detektion mit A-Priori Information

In diesem Abschnitt erfolgt die Herleitung der Filterkoeffizienten des linearen MMSE SI-
SO Detektors mit zeitvarianten Filterkoeffizienten in Abh¨angigkeit von A-Priori Informati-
on unter der Berücksichtigung der verknüpften Kanalsch¨atzung, d.h. es wird im Gegensatz
zur Herleitung in Abschnitt 4.1 nicht angenommen, dass die Kanalimpulsantwort bekannt
ist.
In Abschnitt 6.4 wurde die KostenfunktionCJ (6.62) zur Berechnung der Filterkoeffizien-
tenfn und der Prior Informationan bei gleichzeitig verknüpfter Kanalschätzung aufgestellt.
Aus Gründen der̈Ubersichtlichkeit wird nun zunächst die Berechnung der Filterkoeffizien-
ten und der Prior Information anhand der nicht-verknüpften KostenfunktionCS (6.60) her-
geleitet, wobei die als Zufallsvariable modellierte Kanalimpulsantworthz in (6.62) durch
h substituiert wird. Anschliessend an diese Herleitung erfolgt derÜbergang zur verknüpf-
ten KostenfunktionCJ (6.62) unter Verwendung der bedingten Wahrscheinlichkeiten für
die Zufallsvariablehz in Abhängigkeit vom beobachteten Empfangsvektor durch folgende
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Resubstitution basierend aufrn :

HHH
︸ ︷︷ ︸

E{HHH|h}
←− E{HzHH

z |rn}

H︸︷︷︸
E{H|h}

←− Ĥ = E{Hz|rn}. (6.64)

Das MMSE Kriterium für die KostenfunktionCS zur Berechnung der Filterkoeffizientenfn
und die Prior Informationan ergibt sich in Anlehnung an die Ausführungen in Abschnitt
4.1 und insbesondere (4.8) zu:

(fn,an) = arg min
(fn,an)

CS(fn,an,h,M S )

= arg min
(fn,an)

E
{
|sn−dn|2 |h,M S }

}
. (6.65)

mit M S ∈ ΩS = {{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n,σ2

w,Es}.
Zur Lösung dieses MMSE Kriteriums wird (6.65) nach dem Filterkoeffizientenvektor und
der Prior Information abgeleitet und zu Null gesetzt:

∂E
{
|sn−dn|2

}

∂fn
= 2E

{((
fH
n Hdn + fH

n wn−an−dn
)(

dH
n HH +wH

n
))
|h,M S

}
= 0,

(6.66)

∂E
{
|sn−dn|2

}

∂an
= 2E

{(
fH
n Hdn + fH

n wn−an−dn
)
|h,M S

}
= 0. (6.67)

Die Prior Information läßt sich direkt aus (6.67) in Abhängigkeit der Filterkoeffizientenfn
und der A-Priori Information angeben:

an = fH
n E{H|h} ·E

{
dn|M S

}
−E

{
dn|M S

}
. (6.68)

Die Sendesymbole des Sendealphabets werden als mittelwertfrei angenommen, somit kann
E
{

dn|M S
}

zu Null gesetzt werden. Die Prior-Informationan aus (6.68) lässt sich nun in
(6.66) einsetzen:

E
{((

fH
n Hdn + fH

n wn− fH
n E{H|h,M S }E

{
dn|h,M S

}
−dn

)(
dH

n HH +wH
n
))
|h,M S

}
= 0.
(6.69)

Unter der Annahme, dass das gaußsche Rauschen, die Sendesymbole und die Kanalimpul-
santwort nicht miteinander korreliert sind, läßt sich (6.69) wie folgt umformen:

fH
n E
{

HdndH
n HH|h,M S

}
+ fh

nE{wnwH
n |M S }−

fH
n E{H|h}E{dn|M S }E{dH

n |M S }E{HH|h}−
E{dndH

n |M S }E{HH|h}= 0. (6.70)
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Somit lassen sich die zeitvarianten Filterkoeffizientenfn unter Verwendung von (6.70) fol-
gendermassen berechnen:

fn =
(
E
{

HdndH
n HH|h,M S

}
−E{H|h}E{dn|M S }E{dH

n |M S }E{HH|h}+σ2
wIN
)−1 ·

E{H|h}E{dnd∗n|M S }. (6.71)

Aufgrund der nachfolgenden Resubstitution gemäß (6.64) darf nicht angenommen wer-
den, dass die Matrix E

{
HHH|h

}
der Matrix E{H|h}E{HH|h} entspricht, somit lässt sich

(6.71) nicht wie in (4.21) mit Hilfe der CovarianzmatrixΛn weiter zusammenfassen. Unter
Verwendung der Matrizen

D1
n = E{dn|{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n}E{dH
n |{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n} (6.72)

D2
n = E{dndH

n |{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n} (6.73)

lässt sich die allgemeine Vorschrift zur Berechnung der zeitvarianten Filterkoeffizienten
wie folgt aufstellen:

fn =
(

E
{

HD2
nHH|h

}
−E{H|h}D1

nE{HH|h}+σ2
wIN

)−1
E{H|h}E{dnd∗n|M S }. (6.74)

Die Filterkoeffizienten des ISI-Schätzers Q lassen sich analog zu (4.24) berechnen:

qn = [q−N1,n q−N1+1,n . . . q−1,n 0 q1,n . . . qN2+L−1,n]

= fH
n E{H|h}− fH

n E{H|h}uuH. (6.75)

Des Weiteren sollte auch die Berechnung der extrinsischen InformationLE
e (cn,i) des linea-

ren MMSE SISO Entzerrers verknüpft mit der Kanalschätzung erfolgen, wobei hierzu der
in Abschnitt 4.1.2 hergeleitete Soft Demapper nach (4.39) und (4.42) verwendet werden
kann. Die Berechnung vom Mittelwertµn, j der gaußverteilten Verbundwahrscheinlichkeit

p(sn|cn = mj ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n) (6.76)

in (4.42) erfolgt analog zu (4.43) mit

µn, j = α j · fH
n E{H|h}u. (6.77)

Die Varianzσ2
n der gaussverteilten Verbundwahrscheinlichkeit (6.76) wird bei der ver-

knüpften Kanalschätzung nun ebenfalls vom Symbolα j abhängig, daher wirdσ2
n durch

σ2
n, j substituiert, wobei sich die Varianzσ2

n, j wie folgt berechnen lässt:

σ2
n, j = Cov(sn,sn|dn = α j ,h,hM S ) = fH

n Cov(rn, rn|dn = α j ,h,M S )fn

= fH
n

(
σ2

w · IN +E
{

HD2
n,jH

H|h
}
−E{H|h}D1

n,jE{HH|h}
)

fn (6.78)



182 6 ITERATIVE ENTZERRUNG UND KANALSCHÄTZUNG IM EDGE-SYSTEM

mit

D1
n,j = E{dn|dn = α j ,{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n}E{dH
n |dn = α j ,{LE

a (cn′,i)}|n′ 6=n} (6.79)

D2
n,j = E{dndH

n |dn = α j ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n}. (6.80)

Bei Modulationsarten mit CM-Symbolalphabet entfällt dieAbhängigkeit der Varianzσ2
n, j

in (6.78) vom Symbolα j , da im CM-Symbolalphabet die Energie jedes Symbols aus dem
Sendesymbolalphabet gleich groß ist.
Abschliessend muss nun die Resubstitution gemäß (6.64) inden Gleichungen (6.71), (6.75)
und (6.76) durchgeführt werden, wofür die Covarianz Cov(hz,hz|rn) und der Erwartungs-
wertµhz|rn der gaußmodellierten ZufallsvariablenhZ in Abhängigkeit des Empfangsvektors
rn zu bestimmen sind.
In [DJU05] wird angenommen, dasshZ und rn verknüpft komplex gaussverteilt sind, so
dass sich folgende Gleichung aufstellen lässt:

E
{

hZhZ
H|rn

}
= ĥĥ

H
+Cov

(
hZ ,hZ

H|rn
)
. (6.81)

Die bedingte Covarianzmatrix ist gegeben durch

Cov(hz,hz|rn) = Cov(hz,hz)−WM ACov(hz,hz), (6.82)

und der bedingte Mittelwert vonhz, welcher einen LMMSE Kanalschätzer darstellt, ergibt
sich zu

ĥ = E{hz|rn}= µhz +W (rn−MAµhz) (6.83)

mit
W = Cov(hz,hz)MA

H (MACov(hz,hz)MA
H +2σ2

wIP
)−1

. (6.84)

Bei dem im EDGE-System betrachteten Mobilfunkkanal kann angenommen werden, wie
schon in Abschnitt 6.3.2.2 erläutert, dass die Kanalimpulsantwort mittelwertfrei ist und
somitµhz = 0 gilt. Hierdurch vereinfachen sich (6.83) und (6.84) zu

ĥ = E{hz|rn}= Wr n (6.85)

W = E
{

hzhH
z
}

MA
H (MAE

{
hzhH

z
}

MA
H +2σ2

wIP
)−1

, (6.86)

wobei der LMMSE-Schätzer identisch mit dem LMMSE-Schätzer aus Abschnitt 6.3.2.2
ist. Dementsprechend erfordert der LMMSE-Schätzer die Kenntnis der Matrix E{hnhH

n },
wozu das Verzögerungsleistungsdichtespektrum des Kanals bekannt sein müsste, welches
allerdings dem EDGE-Empfanger nicht vorliegt. An dieser Stelle wird auf die in Abschnitt
6.3.2.2 vorgeschlagene Lösung zur Schätzung von E{hnhH

n } verwiesen.
Analog zur Gleichung (6.81) lässt sich der bedingte Erwartungswert bezüglich der Kanal-
faltungsmatrix wie folgt berechnen:

E
{

HZHZ
H|rn

}
= ĤĤ

H
+Cov

(
HZ ,HZ

H|rn
)
. (6.87)
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Mit der Definition der bedingten Covarianzmatrix vonHZ und der Tatsache, dass der
Schätzfehler und der Empfangsvektorrn unkorreliert sind für die LMMSE-Schätzung,
kann die bedingte Covarianzmatrix wie folgt zusammengefasst werden [DJU05]:

Cov
(
HZ,HZ

H|rn
)

= E
{

(HZ−E{HZ|rn})(HZ−E{HZ |rn})H
}

. (6.88)

Diese bedingte Covarianzmatrix kann somit als Covarianzmatrix des Schätzfehlers mit dem
mittleren Fehlerquadrat auf der Hauptdiagonalen interpretiert werden. Dieses mittlere Feh-
lerquadrat stellt somit eine Unsicherheit über die gesch¨atzten Kanalkoeffizienten dar und
wird als eine Art zusätzliche Störenergie bei der Berechnung der Filterkoeffizienten des
linearen Entzerres mitberücksichtigt.

6.4.2 Verknüpfte Kanalscḧatzung und Entzerrung beim SF-IFC SISO
Entzerrer

Nachdem in Abschnitt 6.4.1 eine allgemeine Berechnungsvorschrift für die Filterkoeffizi-
enten des zeitvarianten linearen MMSE SISO Entzerrer bei verknüpfter Kanalschätzung
hergeleitet wurde, wird auf Grundlage hiervon in diesem Abschnitt auf die Berechnung
der Filterkoeffizienten des MF-IFC und des SF-IFC SISO Entzerrers bei verknüpfter Ka-
nalschätzung eingegangen.
Die Filterkoeffizienten des SF-IFC Entzerrers entsprechendenen des MF-IFC, dessen Ko-
effizienten für eine bekannte Kanalimpulsantwort in Abschnitt 4.2.2 hergeleitet wurden.
In Abschnitt 4.2.2 wurde gezeigt, dass sich die Filterkoeffizienten des MF-IFC unter der
Annahme einer fehlerfreien Kanalimpulsantwort direkt ausder Kanalimpulsantwort be-
rechnen lassen, ohne dass hierfür eine Matrixinversion der DimensionN durchgeführt wer-
den muss. Somit ist die Berechnungskomplexität der Koeffizienten des MF-IFC Entzerrers
proportional zur FilterlängeN, entsprechend ist die Ordnung der KomplexitätO(N) der
Berechnung der Filtekoeffizienten proportional zur Filterlänge.
Zur Herleitung der Filterkoeffizienten des MF-IFC bzw. des SF-IFC Entzerrers wird wie in
Abschnitt 4.2.2 angenommen, dass die A-Priori Informationperfekt ist:

∣∣LE
a (cn,i)

∣∣→ ∞ ∀n, i. (6.89)

Unter dieser Annahme berechnen sich die MatrizenD1
n und D2

n in (6.72) und (6.73) für
Modulationsarten mit CM-Alphabet, wie z.B. der im EDGE-System verwendeten 8PSK
Modulation, wie folgt:

D1
n = EsIN−EsuuH,

D2
n = EsIN. (6.90)

Somit lassen sich die Koeffizienten des FiltersfMF des MF-IFC Entzerrers, und damit ana-
log auch die Koeffizientenp des SF-IFC Entzerrers, mit (6.90) und (6.74) mit

fMF = Es
(
EsE

{
HI NHH|h

}
−EsE{H|h}

(
IN−uuH)E{HH|h}+σ2

wIN
)−1

E{H|h}u
(6.91)
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berechnen, wobei aufgrund der verknüpften Kanalschätzung und Entzerrerkoeffizientenbe-
rechnung die Resubstitution nach (6.64) in (6.91) durchzuführen ist:

HHH
︸ ︷︷ ︸

E{HHH|h}
←− E{HzHH

z |rn}

H︸︷︷︸
E{H|h}

←− Ĥ = E{Hz|rn}. (6.92)

Wäre nun die Schätzung der Kanalimpulsantwort perfekt und fehlerfrei, so würde die An-
nahme

E
{

HHH|h
}

= E{H|h}E{HH|h} (6.93)

gelten, und so liesse sich die Berechnung der Filterkoeffizienten (6.91), wie in Abschnitt
4.2.2 in (4.55) erfolgt, wie folgt vereinfachen:

fMF = Es
(
EsE{H|h}uuHE{HH|h}+σ2

wIN
)−1

E{H}u. (6.94)

Diese Berechnungsvorschrift (6.94) erfüllt die Voraussetzung zur Anwendung des Matrix-
Inversion-Lemmas, wodurch sich die Invertierung der(N×N) Matrix in (6.94) auf eine
(1×1) Matrixinversion reduzieren lässt, wie in Abschnitt 4.2.2gezeigt wurde.
Bei einer fehlerbehafteten Kanalschätzung, deren Schätzfehler ja eben durch die verknüpf-
te Kanalschätzung und Entzerrerberechnung bei der Filterkoeffizienten mitberücksichtigt
werden soll, gilt die Annahme in (6.93) jedoch eben nicht, dadie bedingte Covarianzma-
trix Cov

(
HZ ,HZ

H|rn
)

das mittlere Fehlerquadrat des Schätzfehlers in der Hauptdiagona-
len beinhaltet und somit ungleich Null ist:

E
{

HZHZ
H|rn

}
= ĤĤ

H
+Cov

(
HZ ,HZ

H|rn
)
6= ĤĤ

H
. (6.95)

Somit lässt sich die Ausgangsgleichung zur Berechnung derFilterkoeffizienten des MF-
IFCs nach (6.91) jedoch nicht auf eine Form analog zu der Berechnungformschrift (6.94)
vereinfachen, welche die Anwendung des Matrix-Inversion-Lemmas zur Vermeidung der
(N×N) Matrixinversion ermöglicht, da die Annahme (6.93) nicht erfüllt ist. Folglich ver-
liert der MF-IFC und auch der SF-IFC bei verknüpfter Kanalschätzung den entscheidenen
Vorteil der sehr geringen Implementierungskosten gegenüber dem AD-IFC, LE-IFC und
TV-IFC, da nunmehr zur Berechnung der Filterkoeffizienten nach (6.91) mit (6.92) eben-
falls eine(N×N) Matrix zu invertieren ist und die Ordnung der Komplexität bei der Fil-
terkoeffizientenberechnung vonO(N) aufO(N3) wächst.
Da der Fokus dieser Arbeit auf einer implementierungsgünstigen Lösung für einen iterati-
ven EDGE-Empfänger liegt, wird die verknüpfte Kanalsch¨atzung und Entzerrung an dieser
Stelle nicht weiterverfolgt. Die in Abschnitt 6.4.1 hergeleitete lineare MMSE-Entzerrung
unter Verwendung von A-Priori mit gleichzeitig verknüpfter Kanalschätzung stellt jedoch
einen interessanten Ansatz für eine weitere Verbesserungdes iterativen EDGE-Empfängers
dar, allerdings einhergehend mit erhöhten Implementierungskosten verglichen mit dem SF-
IFC SISO Entzerrer.
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6.4.3 Zusammenfassung verknüpfte Kanalscḧatzung und Entzerrung

In diesem Unterkapitel wurde auf die verknüpfte Kanalsch¨atzung und Entzerrung eingan-
gen, wobei in Abschnitt 6.4.1 eine allgemeine Berechnungsvorschrift für lineare MMSE-
Entzerrung unter Verwendung von A-Priori Information mit gleichzeitig verknüpfter Ka-
nalschätzung hergeleitet und dabei die Kanalschätzung auch bei der Berechnung der ex-
trinsischen Information des Entzerres mit einbezogen wurde. Die Verknüpfung von Ka-
nalschätzung und Entzerrung ermöglicht die Mitberücksichtigung des Schätzfehlers der
geschätzten Kanalimpulsantwort bei der Berechnung der Filterkoeffizienten des linearen
MMSE-Entzerrers und bei der Berechnung der extrinsischen Information des Entzerrers.
In Abschnitt 6.4.2 wurde jedoch gezeigt, dass diese verknüpfte Kanalschätzung und Ent-
zerrung beim SFIC SISO Entzerrer, welcher aufgrund seiner Leistungsfähigkeit und seiner
geringen Implementierungskosten sehr geeignet für eineniterativen EDGE-Empfänger ist,
mit einem hohen Anstieg der Berechnungskomplexität einhergeht. Während bei der separat
ausgeführten Kanalschätzung und Entzerrung die Ordnungder Komplexität der Filterko-
effizienten des SF-IFC SISO Entzerres proportional zur Filterlänge ist, d.h. zuO(N), so
steigt diese Ordnung bei der verknüpften Kanalschätzungund Entzerrung aufO(N3) an.
Folglich wurde die verknüpfte Kanalschätzung und Entzerrung im Rahmen dieser Ar-
beit nicht weiter untersucht, stellt aber eine interessante Evolutionsmöglichkeit für einen
bezüglich der Leistungsfähigkeit verbesserten iterativen EDGE-Empfänger dar, allerdings
einhergehend mit einem erhöhten Implementierungsaufwand verglichen zum nicht mit der
Kanalschätzung verknüpften SF-IFC SISO Entzerrer.

6.5 Zusammenfassung

Damit kristallisiert sich folgende Strategie zur iterativen Entzerrung/Kanalschätzung als
eine günstige Lösung bezüglich einer guten Empfängerleistungsfähigkeit unter Berück-
sichtigung der Implementierungskosten heraus:
In der nullten Iterationsstufe erfolgt die Kanalschätzung mit dem ML-Schätzer aus Ab-
schnitt 6.3.1, der die Trainingssequenz zur Kanalschätzung und Schätzung der Rauschva-
rianz σ2

w verwendet. Die Entzerrung erfolgt während der nullten Iterationsstufe mit dem
DDFSE Soft-Output Entzerrer aus Abschnitt 6.2.2.1. Ab der ersten Iterationsstufe erfolgt
die Kanalschätzung mit dem MV-Schätzer, der mit der vollen Kanaldecoderinformation
gespeist wird, während die Entzerrung mit dem sehr kostengünstig zu implementierenden
SF-IFC SISO Entzerrer durchgeführt wird. Der SF-IFC SISO Entzerrer zeigte sich bei den
verschiedenen Simulationsszenarien im EDGE-System als sehr leistungsfähig, wobei nahe-
zu die Leistungsfähigkeit des wesentlich aufwendigeren TV-IFC SISO Entzerrers erreicht
wurde.
Gegenüber einem nicht-iterativen EDGE-Empfänger wird mit dem hier vorgestellten SF-
IFC Turbo-Empfänger nach drei Iterationen beim BU50 Kanalprofil ein Gewinn von 3.3 dB
erzielt, während beim HT50 Kanalprofil, welches stark ausgeprägte Nachläufer aufweist,
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sogar ein Gewinn von bis zu 4.3 dB erzielt werden kann.
Einen erhöhten Implementierungsaufwand benötigt jedoch die iterative Kanalschätzung
mit dem MV-Schätzer, da pro EDGE-Sendeburst eine Matrixinversion zur iterativen Schät-
zung der Kanalimpulsantwort anfällt. Im folgenden Kapitel, welches sich mit Implemen-
tierungsaspekten des EDGE-Empfängers beschäftigt, wird daher eine vereinfachte Berech-
nungsvorschrift für den MV-Schätzer hergeleitet, welches die Kostenfunktion des MV-
Schätzers mit einem Gradientenverfahren minimiert, so dass die Matrixinversion entfällt.



Kapitel 7

Implementierungsaspekte des EDGE
Turbo-Empf ängers

In den letzten Jahrzehnten hat sich die Mikroelektronik rasant entwickelt, wobei immer
höhere Schaltgeschwindigkeiten und Integrationsdichten bei hochintegrierten (VLSI) digi-
talen Schaltungen erreicht wurden. Hierbei wurde das 1965 von Moore [Moo65] formu-
lierte sogenannte Moore’sche Gesetz bestätigt, welches voraussagt, daß sich die Anzahl
der Transistoren pro Chipfläche etwa alle 18 Monate verdoppelt [Moo03]. Damit wurden
von Seiten der Halbleitertechnologie die Voraussetzungengeschaffen, auch aufwändige
Empfängerstrukturen nach dem Turbo-Prinzip zu implementieren.
Mittlerweile haben sich die Forschungsaktivitäten in derMikroelektronik sehr intensiv in
Richtung verlustleistungsarme Implementierung verschoben, da die Verlustleistungsauf-
nahme eines Chips proportional zum Quadrat der immer höherwerdenden Taktraten ist.
Insbesondere bei portablen Geräten, wie z.B. den Mobilstationen im EDGE-System, hat
die Minimierung der Verlustleistung hohe Priorität, da die begrenzte Batteriekapazität die
Nutzungsdauer des Geräts einschränkt. Eine Vergrößerung der Batteriekapazität bei por-
tablen Geräten soll möglichst vermieden werden, da diesemit einem erhöhten Gewicht
einhergeht.
Generell kann man Methodiken zur Verlustleistungsminimierung auf allen Architekturebe-
nen des Schaltungsentwurfs einfliessen lassen, d.h. angefangen vom Algorithmus bis zum
Full Custom Design der integrierten Schaltung [Sch00], wobei allerdings ein sehr hohes
Optimierungspotential auf der Algorithmenebene liegt. Daher werden in diesem Kapitel
für die drei Kernkomponenten des EDGE Turbo-Empfängers,d.h. für den SF-IFC SISO
Entzerrer, die SISO Kanaldecodierung und die iterative Kanalschätzung, weitere komple-
xitätsreduzierte Algorithmen vorgeschlagen, die damit zu einer deutlich abgesenkten Ver-
lustleistungsaufnahme bei einer Implementierung führen.

187
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Abbildung 7.1: Kritischer Pfad beim SF-IFC SISO Entzerrer

7.1 Komplexitätsreduziertes Soft-Demapping im EDGE-
System

In Kapitel 6 wurde anhand von Simulationen gezeigt, daß der in Abschnitt 5.4 hergeleitete
SF-IFC SISO Entzerrer sehr gute Eigenschaften bezüglich der Bit- und Blockfehlerraten
im EDGE-System besitzt. Im Gegensatz zum TV-IFC mit zeitvarianten Filterkoeffizienten
und auch zum AD-IFC ist der SF-IFC wesentlich implementierungsgünstiger, da keine Ma-
trixinversion zur Filterkoeffizientenberechnung benötigt wird.
Der Aufbau des SF-IFCs ist nochmals in Abbildung 7.1 verdeutlicht. Die FilterP, Q1 und
Q2 lassen sich sehr einfach durch Transversalfilter implementieren, wobei die Länge von
Filter P der Länge der geschätzten Kanalimpulsantwort im EDGE-System entspricht und
damit gleichL = 7 ist. Die Filterlängen vonQ1 undQ2 betragen somitL−1.
Des Weiteren sind die Soft-Mapper aus Abschnitt 4.1.1 zu implementieren, die aus der A-
Priori Information die geschätzten Sendesymboled̃n und d̄n berechnen. Die im Appendix
A.1.2 angegebene Mappingvorschrift ist leicht zu implementieren, da lediglich die tanh-
Funktion als eindimensionaler Lookup-Table implementiert werden muß und sich damit
die geschätzten Symbole mit einfachen Additionen und Multiplikationen berechnen las-
sen. Hierbei treten auch keine numerischen Probleme auf.
Problematischer stellt sich die Berechnung der extrinsischen InformationLE

e (cn,i) aus den
entzerrten Symbolensn dar. Die Demappingvorschrift (A.14) aus Appendix A.2.2 für die
im EDGE-System verwendete 8-PSK Modulation umfast drei zu logarithmierende Brüche,
die jeweils vier aufzusummierende Exponentialfunktionenim Nenner und Zähler bein-
halten. Damit ist diese Berechnung bedeutend aufwändigerals die des Soft-Mappings.
Des Weiteren liegt der Soft-Demapper beim SF-IFC im kritischen Pfad, der in Abbil-
dung 7.1 eingezeichnet ist. Innerhalb eines Symboltakts muss das Soft-Mapping, das Soft-
Demapping, die Filterung mittels FilterQ2 und die in Abbildung 7.1 dargestellte Addi-
tion und Multiplikation zur Berechnung vonsn ausgeführt werden. Deshalb wäre es vor-
teilhaft, für den Soft-Demapper und insbesondere den SF-IFC, eine deutlich vereinfachte
Berechnungsvorschrift zu finden. Im folgenden Abschnitt wird solch ein deutlich komple-
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xitätsreduzierter Soft-Demapper für die im EDGE-Systemverwendete 8-PSK-Modulation
hergeleitet.

7.1.1 Herleitung eines komplexiẗatsreduzierten 8-PSK Soft-Demappers

Zunächst wird eine Rotation des 8-PSK Symbolalphabets um den Faktorej 3
8π eingeführt,

dieses gedrehte Symbolalphabet ist in Abbildung 7.2 dargestellt. Damit bildet der neu de-
finierte 8-PSK Modulator jeweils drei Bits, die in dem Vektorcn = [cn,1 cn,2 cn,3] zusam-
mengefaßt sind, auf ein komplexwertiges Symbold′n ab, welches zu einem acht Symbole
enthaltenden Alphabetϒ′ = {α′1,α′2, . . . ,α′8} gehört. Auf den Vorteil, der durch diese Ro-
tation bezüglich der Berechnung der extrinsischen InformationLE

e (cn,i) erzielt wird, wird
im weiteren Verlauf dieses Abschnitts genauer eingegangen.
Diese Rotation kann zwar nicht im Sender vorgenommen werden, da dies einëAnderung
des Standards bedingen würde, es kann aber z.B. einfach diegeschätzte Impulsantwortĥ
mit dem Faktore− j 3

8π multipliziert werden, so daß die Filterkoeffizienten die Rotation ver-
ursachen. Hiermit erfolgt dann im originalen EDGE-System letzendlich eine Rotation der
entzerrten Symbole zu

s′n = sn ·ej 3
8π, (7.1)

so dass das neue Symbolalphabet verwendet werden kann.
Damit berechnet sich die extrinsische Information mit (4.39) und den gedrehten entzerrten
Symbolen zu

LE
e (cn,i) = ln

∑
∀mj :mj,i=1

p(s′n|cn = mj ) ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′)

∑
∀mj :mj,i=0

p(s′n|cn = mj ) ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′)
. (7.2)

Eine erste Reduktion der Komplexität kann erzielt werden,indem die Auftrittswahrschein-
lichkeitenP(cn,i′ = mj ,i′) in (7.2) vernachlässigt werden:

LE
e (cn,i)≈ ln ∑

∀mj :mj,i=1

p(s′n|cn = mj )− ln ∑
∀mj :mj,i=0

p(s′n|cn = mj ). (7.3)

Mit der Näherung (4.42) lassen sich die Verbundwahrscheinlichkeitsdichten in (7.3) in
Abhängigkeit der rotierten entzerrten Symboles′n mit

p(s′n|cn = mj ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n) =

1
πσ2

n
e
− |s

′
n−µ′n, j |2

σ2
n (7.4)

angeben. Die Berechnung der Varianzσ2
n ist in den Abschnitten zu den jeweiligen Entzer-

rern angegeben, z.B. beim SF-IFC durch Vorschrift (4.64); diese Berechnung kann sehr
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einfach durch ein Transversalfilter implementiert werden.Für den Mittelwertµ′n, j gilt beim
rotierten Sendealphabet

µ′n, j = α′j ·µn mit j ∈ {1, · · · ,8} , (7.5)

wobei sich Faktorµn durch die im Anhang A.2.2 angegebene Vorschrift (A.13) berechnen
läßt. Wie schon bei der Herleitung des Max-Log-MAP Algorithmus’ in Abschnitt 3.3.2
erwähnt, ist der Implementierungsaufwand für die Summenbildung der e-Funktionen (7.4)
in (7.3) sehr hoch. Daher wird eine vereinfachte Berechnungvorgeschlagen, die analog zur
Vereinfachung (3.28) beim Max-Log-MAP Algorithmus bei derSummenberechnung von
mehreren e-Funktionen nur den jeweils größten Term berücksichtigt [BSY98]:

ln
(
eã1 + . . .+eãK

}
≈ ln

(
max

i∈{1...K}

(
eãi
))

= max
i∈{1...K}

(ãi) . (7.6)

Damit reduziert sich die Berechnung der extrinsischen Information nach (7.3) zu

LE
e (cn,i)≈ ln max

mj :mj,i=1

{
p(s′n|cn = mj )

}
− ln max

mj :mj,i=0

{
p(s′n|cn = mj )

}
. (7.7)

Betrachtet man nun die Modulationsvorschrift in Abbildung7.2 genauer, so ist ersicht-
lich, daß das Bitcn,1 durch Drehung ume−

3
8π nicht mehr vom Imaginärteil des Symbols

d′n abhängt, und umgekehrtcn,2 nicht vom Realteil des Symbolsd′n abhängt. Damit kann
die Modulationsvorschrift der rotierten 8-PSK-Modulation, wie in den Abbildungen 7.3
und 7.4 dargestellt, in Real- und Imaginärteil aufgespalten werden. Zusammen mit den in
Abbildung 7.2 eingeführten Konstanten

a1 =
√

2sin

(
7
8

π
)

, (7.8)

a2 =
√

2cos

(
1
8

π
)

, (7.9)

kann die extrinsische InformationLE
e (cn,1) von Bitcn,1 mit (7.7), (7.5) und (7.4) in Abhängig-

keit des Realteils des entzerrten Symbolss′n wie folgt berechnet werden:

LE
e (cn,1) =






|Re{s′n}+µna1|2−|Re{s′n}−µna2|2
σ2

n
für Re{s′n}> µn

a1+a2
2

|Re{s′n}+µna1|2−|Re{s′n}−µna1|2
σ2

n
für |Re{s′n}| ≤ µn

a1+a2
2

|Re{s′n}+µna2|2−|Re{s′n}−µna1|2
σ2

n
für Re{s′n}<−µn

a1+a2
2

=






2µn(a1+a2)
σ2

n
Re{s′n}+

µ2
n(a

2
1−a2

2)

σ2
n

für Re{s′n}> µn
a1+a2

2
4µna1

σ2
n

Re{s′n} für |Re{s′n}| ≤ µn
a1+a2

2
2µn(a1+a2)

σ2
n

Re{s′n}−
µ2

n(a
2
1−a2

2)

σ2
n

für Re{s′n}<−µn
a1+a2

2

(7.10)



7.1 KOMPLEXITÄTSREDUZIERTESSOFT-DEMAPPING IM EDGE-SYSTEM 191

[ ]0001 =↔′ 1mα

[ ]1005 =↔′ 5mα

[ ]0103 =↔′ 3mα

[ ]1107 =↔′ 7mα [ ]1118 =↔′ 8mα

[ ]0114 =↔′ 4mα

[ ]0012 =↔′ 2mα

[ ]1016 =↔′ 6mα

{ }nd′Re

{ }nd′Im

2− 2

2j

2j−

2a−

2ja−

2ja

2a1a1a−

1ja−

1ja

3066.1
8

1
cos2

5412.0
8

7
sin2

2

1

≈
������⋅=

≈
������⋅=

π

π

a

a

mit

Abbildung 7.2: Mapping bei rotierter 8-PSK Modulation

2a− 2a1a1a− 0

1

,0

)Re(),Re(

3,73,5

1,71,5

75

==
==

′′

mm

mm

� αα

0

,0

)Re(),Re(

3,33,1

1,31,1

31

==
==

′′

mm

mm

� αα

1

,1

)Re(),Re(

3,83,6

1,81,6

86

==
==

′′

mm

mm

� αα

0

,1

)Re(),Re(

3,43,2

1,41,2

42

==
==

′′

mm

mm

� αα

{ }nd′Re

Abbildung 7.3: Mapping bei rotierter 8-PSK Modulation

{ }nd′Im
2a− 2a1a1a− 0

0

,0

)Im(),Im(

3,23,1

2,22,1

21

==
==

′′

mm

mm

� αα

1

,0

)Im(),Im(

3,63,5

2,62,5

65

==
==

′′

mm

mm

	 αα

0

,1

)Im(),Im(

3,43,3

2,42,3

43

==
==

′′

mm

mm


 αα

1

,1

)Im(),Im(

3,83,7

2,82,7

87

==
==

′′

mm

mm


 αα

Abbildung 7.4: Mapping bei rotierter 8-PSK Modulation



192 7 IMPLEMENTIERUNGSASPEKTE DESEDGE TURBO-EMPFÄNGERS

1a1a− 0 ������ ′

n

ns

µ
Re

2a
2

21 aa +−2a−

)( 1,n
E
e cL

2
212
)( aa

n

n +
σ
µ

)(2 1212
aaa

n

n −−
σ
µ mit Fallunter-

scheidung

ohne Fallunter-
scheidung

2
21 aa +

)(2 1212 aaa
n

n −
σ
µ

2
212
)( aa

n

n +−
σ
µ

Abbildung 7.5: Approximierte extrinsische InformationLE
e (cn,1)

Dieser mit der Fallunterscheidung nach (7.10) berechnete L-Wert LE
e (cn,1) ist in Abbil-

dung 7.5 visualisiert. Die in (7.10) benötigte Fallunterscheidung muß bei einer FPGA- oder
ASIC-Implementierung durch einCompare and Select(CS) Element realisiert werden. Auf
dieses CS Element kann verzichtet werden, indem die Fallunterscheidung vernachlässigt
und die Berechnung der extrinsischen Information von Bitcn,1 durch die in Abbildung 7.5
eingetragene gestrichelte Kurve mit konstanter Steigung angenähert wird:

LE
e (cn,1) =

4µna1

σ2
n

Re{s′n}. (7.11)

Mit dieser Näherung stelltLE
e (cn,1) nichts anderes als den mit Faktor4µna1

σ2
n

skalierten Re-

alteil des entzerrten Symbolss′n dar, und kann daher sehr einfach ohne großen Implemtie-
rungsaufwand berechnet werden.
Analog zur Vorgehensweise beiLE

e (cn,1) berechnet sich die approximierte extrinsische In-
formation des Bitscn,2 in Ahängigkeit des Imaginärteils vons′n wie folgt:

LE
e (cn,2) =

4µna1

σ2
n

Im{s′n}. (7.12)

Die noch zu bestimmende extrinsische InformationLE
e (cn,3) des dritten Bitscn,3 hängt im

Gegensatz zu den beiden anderen Bits sowohl vom Real-, als auch vom Imaginärteil des
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entzerrten Symbolss′n ab. Mit (7.7), (7.5) und (7.4) berechnet sichLE
e (cn,3) wie folgt:

LE
e (cn,3) =






|s′n−µnα′4|2−|s′n−µnα′8|2
σ2

n
=

2µn(a2−a1)(Im{s′n}−Re{s′n})
σ2

n
für Re{s′n}> 0, Im{s′n}> 0

|s′n−µnα′3|2−|s′n−µnα′7|2
σ2

n
=

2µn(a2−a1)(Im{s′n}+Re{s′n})
σ2

n
für Re{s′n} ≤ 0, Im{s′n}> 0

|s′n−µnα′1|2−|s′n−µnα′5|2
σ2

n
=

2µn(a2−a1)(−Im{s′n}+Re{s′n})
σ2

n
für Re{s′n} ≤ 0, Im{s′n} ≤ 0

|s′n−µnα′2|2−|s′n−µnα′6|2
σ2

n
=

2µn(a2−a1)(−Im{s′n}−Re{s′n})
σ2

n
für Re{s′n}> 0, Im{s′n} ≤ 0

(7.13)
Durch Verwendung des Betrages des Imaginär- und Realteilsvon s′n fällt die Fallunter-
scheidung in (7.13) weg undLE

e (cn,3) kann direkt mit

LE
e (cn,3) =

2µn(a2−a1)

σ2
n

·
(∣∣Im{s′n}

∣∣−
∣∣Re{s′n}

∣∣) (7.14)

berechnet werden.
Abbildung 7.6 zeigt die exakt berechnete extrinsische InformationLE

e (cn,3) nach (7.3) für
beispielhafte Werte vonµn = 1.0 undσ2

n = 0.2 in Abhängigkeit des entzerrten Symbols
s′n. Im Vergleich hierzu ist in Abbildung 7.7 die nach Vorschrift (7.14) approximierte ex-
trinsische Information aufgetragen. Es ist zu erkennen, daß die dreidimensionale Form der
aufgetragenen approximierten extrinsischen Informationder exakt berechneten recht genau
ähnelt. Lediglich die Amplitude der angenäherten extrinsischen Information ist geringer als
die der exakt berechneten Information. Damit wirdLE

e (cn,3) durch (7.14) etwas zu pessi-
mistisch geschätzt.

7.1.2 Simulationsergebnisse

Die in Abschnitt 7.1.1 hergeleitete komplexitätsreduzierte Vorschrift für die Berechnung
der extrinsischen Information bei filterbasierten SISO Entzerrern wird in diesem Abschnitt
für den SFIC SISO Entzerrer im EDGE-System verwendet und die Degradation bezüglich
der Blockfehlerrate untersucht. Bei den Simulationen wirddas Codierungsschema MCS-5
im HT-50 und BU-50 Kanalprofil zugrunde gelegt. In der nullten Iterationsstufe wird der
Soft-Output DDFSE Entzerrer mit 64 Zuständen aus Abschnitt 6.2.2.1 eingesetzt, nachfol-
gend werden drei Iterationen mit dem SF-IFC SISO Entzerrer ausgeführt. Die Kanalschät-
zung erfolgt ebenfalls iterativ mit dem in Abschnitt 6.3.2.1 erläuterten MV-Verfahren un-
ter Verwendung der vollen A-Priori Information, und die Kanaldecodierung wird mit dem
BCJR-MAP Algorithmus durchgeführt.
Die Abbildungen 7.8 und 7.9 dargestellten Blockfehlerraten-Simulationen zeigen, daß die
Approximation zur Berechnung der extrinsischen Information LE

e (cn,i) nach drei Turbo-
Iterationen im HT-Profil lediglich eine Degradation um ca. 0.2dB bewirkt. Wird nur eine
Turbo-Iteration ausgeführt, so fällt die Degradation durch die Approximation noch gerin-
ger aus und ist faktisch vernachlässigbar.
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Noch geringer fällt die Degradation im BU-Profil aus. Dies ist darin begründet, dass das
BU-Profil geringere Intersymbol-Interferenzen als das HT-Profil hervorruft. Dementspre-
chend werden geringere Anforderungen an die Entzerrung gestellt und der durch die Ap-
proximation bei der Berechnung vonLE

e (cn,i) resultierende Fehler fällt geringer ins Ge-
wicht.
Damit geht die erhebliche Komplexitätsreduktion mit einer nur geringen Leistungseinbuße
einher.

7.2 Komplexitätsreduzierte MAP-Decodierung

Nachdem im vorangegangenen Abschnitt 7.1.1 eine komplexitätsreduzierte Lösung für das
Soft-Demapping bei filterbasierten SISO Entzerrern im EDGE-System hergeleitet wurde,
und somit der in Kapitel 6 propagierte SFIC SISO Entzerrer sehr kostengünstig zu imple-
mentieren ist, wird in diesem Abschnitt die SISO Kanaldecodierung betrachtet.
Der bisher bei den Simulationen verwendete BCJR-MAP Algorithums stellt zwar die ma-
thematisch optimale Lösung zur Decodierung dar, jedoch wird dies mit sehr hohen Im-
plementierungskosten erkauft. Hierbei kristallisiert essich als sehr unvorteilhaft heraus,
daß beim BCJR-MAP und auch Max-Log-MAP Algorithmus sämtliche Vorwärts- und
Rückwärtsmetriken zwischengespeichert werden müssen. Zur Vermeidung dieses Spei-
cheraufwands wurde von Dawid in [DGM93] ein deutlich komplexitätsreduzierter Kanal-
decoder vorgestellt, der für diese Komplexitätsreduktion die sogenannteSliding Window
(SW) Technik verwendet.
Zunächst wird in Abschnitt 7.2.1 kurz der BCJR-MAP Algorithmus für die Kanaldeco-
dierung von Faltungscodes zusammengefasst. Danach wird auf Basis des Max-Log-MAP
Algorithmus ein deutlich komplexitätsreduzierter Kanaldecoder vorgestellt, der für diese
Komplexitätsreduktion die erstmals in [DGM93] präsentierteSliding Window(SW) Tech-
nik verwendet. Abschließend wird dieser SW-Max-Log-MAP SISO Decoder mithilfe des
EXIT-Charts für das EDGE-System angepasst und die Degradation der Blockfehlerrate
durch diesen komplexitätsreduzierten Decoder im EDGE-System untersucht.

7.2.1 Kanaldecodierung mit dem BCJR-Algorithmus

Bei einem Faltungsencoder findet eine fortlaufende Codierung des Informationsbitstroms
statt, wobei sich der Encoder als ein auf dem GF(2) operierendes Filter bestehend aus einer
Schieberegisterschaltung realisieren läßt. Abbildung 7.10 zeigt beispielhaft einen Faltungs-
encoder für einen rekursiven systematischen Code (RSC) mit der CoderateR= 1/2, d.h.
ein Informationsbitbk ∈ 0,1 wird in Abhängigkeit der Bits[b′k−1,b

′
k−2] im Codegedächtnis

auf zwei Codebits[c(1)
k c(2)

k ],c( j)
k ∈ 0,1 abgebildet. Die Additionen in Abbildung 7.10 sind
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Abbildung 7.10: RSC Encoder

dabei als als Modulo-2-Additionen im GF(2) definiert. Dieser Code wird deshalb systema-
tisch genannt genannt, weil das erste Codebit dem Informationsbit entspricht:

c(1)
k =̂bk für systematische Codes. (7.15)

Generell können FaltungsencoderNi Eingänge undNc Ausgänge haben, damit liegenNi

Informationsbits[b(1)
k . . . b(Ni)

k ] am Eingang undNc Codebitsbits[c(1)
k . . . c(Nc)

k ] am Aus-
gang des Encoders zum Zeitpunktk an. Im Rahmen dieser Arbeit werden nur Faltungsen-

coder mitNi = 1 Eingängen verwendet, d.h.bk=̂b(1)
k . Damit berechnet sich die Coderate

zu R= 1/Nc.
Der innere ZustandSD

k des Encoders zum Zeitpunktk hängt von denLc Bits im Code-
gedächtnis ab:

SD
k = f

(
b′k−1,b

′
k−2, . . . ,b

′
k−Lc

)
. (7.16)

Ein Faltungscode mit der GedächtnislängeLc hat damit insgesamtZc = 2Lc Zustände. Bei
dem in Abbildung 7.10 gezeigten Bespiel istLc = 2, damit ergeben sichZc = 4 verschie-
dene Zustände. Der Faltungsencoder beschreibt damit eineMarkov-Kette, welche bei ei-
nem aktuellen ZustandSD

k und dem anliegenden Informationsbitbk genauNc Codebits

[c(1)
k . . . c(Nc)

k ] generiert.
Der SISO Kanaldecoder, dargestellt in Abbildung 7.11, sollaus der A-Priori Information
über die codierten Bits {

LD
a (c( j)

k )
}

=
{

LD
a (cn,i)

}
(7.17)

)( j
k

D
a cL

SISO-
Kanaldecoder

)( k
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)( j
k

D cL)( k
D
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Abbildung 7.11: SISO Kanaldecoder
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mithilfe des in Abschnitt 3.3.1 vorgestellten BCJR-MAP Algorithmus die A-Posteriori In-

formationLD(c( j)
k ) der codierten Bits berechnen. Zunächst werden die insgesamt Kc L-

Werte eines zu decodierenden Blocks im Vektor

lKl
1 = [l1 l2 ... lKl ] mit Kl =

Kc

Nc
(7.18)

mit
lk =

[
LD

a (c(1)
k ) LD

a (c(2)
k ) ... LD

a (c(Nc)
k )

]
(7.19)

zusammengefasst. Damit ergibt sich für ein codiertes Bitc( j)
k , analog zur Vorgehensweise

beim BCJR-MAP Algorithmus in Abschnitt 3.3.1, der A-Posteriori L-Wert zu

LD(c( j)
k ) = ln

P(c( j)
k = 1|lKl

1 )

P(cn,i = 0|lKl
1 )

= ln

∑
(SD

k ,SD
k+1)

c
( j)
k (Sn,Sn+1) = 1

p(SD
k ,SD

k+1, l
Kl
1 )

∑
(SD

k ,SD
k+1)

c
( j)
k (Sn,Sn+1) = 0

p(SD
k ,SD

k+1, l
Kl
1 )

. (7.20)

Die Summe im Zähler von (7.20) beinhaltet damit alle Zustandsübergänge(SD
k ,SD

k+1), wel-

che mit dem Codebitc( j)
k = 1 verknüpft sind, während im Nenner dieÜbergänge nachge-

bildet werden, die zuc( j)
k = 0 führen.

Analog zu (3.12) kann die Verbundwahrscheinlichkeit in dasProdukt von drei unabhängi-
gen Wahrscheinlichkeiten

p(SD
k ,SD

k+1, l
Kl
1 ) = p(SD

k , lk1)︸ ︷︷ ︸
αD

k (Sk)

· p(lk|SD
k ,SD

k+1) ·P(SD
k+1|SD

k )
︸ ︷︷ ︸

γD
k (Sk,SD

k+1)

· p(SD
k+1, l

Kl
k+1)︸ ︷︷ ︸

βD
k+1(S

D
k+1)

(7.21)

aufgeteilt werden, wobei sich die Vorwärts- und Rückwärtsrekursionen wie folgt berechnen
lassen:

αD
k (Sk) = ∑

SD
k−1

αD
k−1(S

D
k−1) · γD

k−1(S
D
k−1,S

D
k ),

βD
k (Sk) = ∑

SD
k+1

βD
k+1(S

D
k+1) · γk(S

D
k ,SD

k+1). (7.22)

Nach Bauch [Bau00] kann auch beim BCJR-MAP SISO Kanaldecoder die Zweigmetrik
γD
k (Sk,SD

k+1) in die Kanalinformationp(lk|SD
k ,SD

k+1) und die A-Priori InformationP(SD
k+1|SD

k )
aufgespalten werden. Die Kanalinformation wird direkt ausden anliegenden L-Werten über
die codierten Bits berechnet [HOP96], analog zu (B.1) und (B.5) im Anhang B:

p(lk|SD
k ,SD

k+1) =

(
Nc

∏
j=1

1

1+eLD
a (ck)

)

︸ ︷︷ ︸
k4

·e
Nc
∑
j=1

LD
a (c( j)

k )·c( j)
k (SD

k ,SD
k+1)

(7.23)
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Für alle nicht existenten Zustandsübergänge wird die A-Priori InformationP(SD
k+1|SD

k ) zu
Null gesetzt:

P(SD
k+1|SD

k )=̂0 für (SD
k → SD

k+1) nicht existent. (7.24)

Darüberhinaus kann noch zusätzliche A-Priori Information LD
a (bk) über die Informations-

bits einfliessen:

P(SD
k+1|SD

k ) = P
(
bk(S

D
k ,SD

k+1)
)

=
1

1+eLD
a (bk)︸ ︷︷ ︸

k5

·eLD
a (bk)·bk(SD

k ,SD
k+1). (7.25)

Liegt wie bei den in dieser Arbeit betrachteten Systemen keine A-Priori InformationLD
a (bk)

über die Informationsbits vor, die z.B. aus der Quellenstatistik herrühren könnte, so wird
P(SD

k+1|SD
k ) für alle existierenden Zustandsübergänge gleichwahrscheinlich angesetzt. Die

Konstantenk4 undk5 in (7.23) und (7.25) kürzen sich im Folgenden bei der Berechnung
der A-Posteriori Information heraus und müssen daher nicht bestimmt werden.
Die A-Posteriori Information über die codierten Bits berechnet sich mit (7.20) - (7.25) zu

LD(c( j)
k ) = ln

∑
(SD

k ,SD
k+1)

c
( j)
k (Sn,Sn+1) = 1

αD
k (SD

k ) · γD
k (SD

k ,SD
k+1) ·βD

k+1(S
D
k+1)

∑
(SD

k ,SD
k+1)

c
( j)
k (Sn,Sn+1) = 0

αD
k (SD

k ) · γD
k (SD

k ,SD
k+1) ·βD

k+1(S
D
k+1)

, (7.26)

wobei sich die gesuchte extrinsische Information zu

LD
e (c( j)

k ) = LD(c( j)
k )−LD

a (c( j)
k )−LD

a (bk) (7.27)

ergibt. In dieser Arbeit wird keine A-Priori Information überbk zur Decodierung verwen-
det, daher wirdLD

a (bk) zu Null gesetzt(LD
a (bk)=̂0) und kann in (7.27) weggelassen werden.

Analog zu (7.26) wird die A-Posteriori Information über die Informationsbits berechnet:

LD(bk) = ln

∑
(SD

k ,SD
k+1)

bk(Sn,Sn+1) = 1

αD
k (SD

k ) · γD
k (SD

k ,SD
k+1) ·βD

k+1(S
D
k+1)

∑
(SD

k ,SD
k+1)

bk(Sn,Sn+1) = 0

αD
k (SD

k ) · γD
k (SD

k ,SD
k+1) ·βD

k+1(S
D
k+1)

. (7.28)

7.2.2 Der Sliding-Window Max-Log-MAP-Algorithmus

In diesem Abschnitt wird derSliding Window(SW) Max-Log-MAP Algorithmus für die
SISO Kanaldecodierung erläutert. Dieser Algorithmus wurde von Dawid [DGM93],
[DM95] und Pietrobon [Pie94] eingeführt und ist seitdem Grundlage für komplexitäts-
reduzierte MAP-Detektoren [MP+99]. Der SW-Max-Log-MAP reduziert zum einen die
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Komplexität erheblich, zum anderen wird auch die Latenz deutlich verringert. Die SW-
Technik kann genauso für den BCJR-MAP wie für den Max-Log-MAP Algorithmus ver-
wendet werden. In diesem Abschnitt werden wir die Berechnungvorschrift für einen SW-
Kanaldecoder, der den Log- und den Max-Log-MAP Algorithmusaus Abschnitt 3.3.2 kom-
biniert, präsentieren. Im Folgenden wird dieser SW-Kanaldecoder als SW-Max-Log-MAP
bezeichnet.
Zunächst werden analog zu Abschnitt 3.3.2 die Zweigmetriken (7.21) und die Zustandsme-
triken (7.22) in der Log-Ebene dargestellt:

α̃D
k (Sk) = lnαD

k (SD
k ),

β̃D
k (Sk) = lnβD

k (SD
k ),

γ̃D
k (Sk,Sk+1) = lnγD

k (SD
k ,SD

k+1). (7.29)

Damit lassen sich die Zustandsmetriken mit den folgenden Vorwärts- und Rückwärtsrekur-
sionen berechnen:

α̃D
k (Sk) = ln ∑

SD
k−1

eα̃k−1(SD
k−1)+γ̃D

k−1(S
D
k−1,S

D
k ),

β̃k(S
D
k ) = ln ∑

SD
k+1

eβ̃D
k+1(S

D
k+1)+γ̃D

k−1(S
D
k ,SD

k+1). (7.30)

Für die in dieser Arbeit betrachteten Codes, bei denen jeweils ein Informationsbitbk ∈
{0,1} in Abhängigkeit des ZustandsSD

k auf Nc Codebits abgebildet wird, hat ein Zu-
standSD

k genau zwei VorgängerzuständeSD
k−1 und zwei NachfolgezuständeSD

k+1 im Trel-
lisdiagramm. SeiZi(SD

k ) der Vorgängerzustand vonSD
k beim jeweiligen Informationsbit

bk−1 = i, i ∈{0,1}, so kann die Berechnung der Zustandsmetrikα̃D
k (Sk) mithilfe des Jacobi-

Algorithmus (3.26) wie folgt ausgeführt werden:

α̃D
k (Sk) = max{Γ0−Γ1}+ ln

(
1+e−|Γ0−Γ1|

)

︸ ︷︷ ︸
fk

, (7.31)

mit

Γ0 = α̃D
k−1(Z0(S

D
k ))+ γ̃D

k−1(Z0(S
D
k ),SD

k ), (7.32)

Γ1 = α̃D
k−1(Z1(S

D
k ))+ γ̃D

k−1(Z1(S
D
k ),SD

k ). (7.33)

Die Berechnung voñαD
k (SD

k ) nach (7.31) kann nun durch die in Abbildung 7.12 dargestellte
Add-Compare-Select-Offset(ACSO) Einheit implementiert werden. Zunächst werden die
Metriken (7.2.2) und (7.33) durch Additionen bestimmt, dann führt der Multiplexer (MUX)
die Max-Operation in (7.31) aus. Anschließend wird der Korrekturfaktor fk auf den Aus-
gang des Multiplexers hinzuaddiert, somit findet eine exakte Berechung der Zweigmetriken
statt und keine Näherung wie beim Max-Log-Verfahren. Dieser Korrekturfaktor kann als
Lookup-Table realisiert werden. Die Berechnung der Zweigmetriken in (7.30) läßt sich
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Abbildung 7.12: Add-Compare-Select-Offset Einheit

nach demselben Schema mithilfe der ACSO Einheiten ausführen.
Für die Berechnung der A-Posteriori Information hingegenwird aus Komplexitätsgründen
der Max-Log-Ansatz aus (3.34) verwendet:

LD(c(i)
k ) = max
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k ,SD

k+1)

c
(i)
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k ,SD
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{
α̃D

k (SD
k )+ γ̃D

k (SD
k ,SD

k+1)+ β̃D
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c
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{
α̃D
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k )+ γ̃D

k (SD
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k+1)+ β̃D
k+1(S

D
k+1)

}
. (7.34)

Der im EDGE-System verwendete Faltungscode hat ein Gedächtnis der LängeLc = 6. Da-

mit existieren jeweils 64 Zuständsübergänge im Trellisdiagramm, die zuc(i)
k (SD

k ,SD
k+1) =

+1 führen, und 64 weitere Zustandübergänge, die zuc(i)
k (SD

k ,SD
k+1) = 0 führen. Würde

man den Zähler und den Nenner in (7.34) mithilfe des Jacobi-Algorithmus und den ACSO
Einheiten exakt berechen, so wären hierzu jeweils 63 kaskadierte ACSO Elemente not-
wendig. Dieser hohe Aufwand wird nicht betrieben, sondern es wird nur der jeweils am

wahrscheinlichsten auftretende Trellisübergang(SD
k ,SD

k+1) ausgewertet, der zuc(i)
k = 1 und

c(i)
k = 0 führt.
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Analog zu (7.34) lassen sich die L-Werte über die Informationsbits berechnen:

LD(bk) = max
(SD
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k+1)

bk(S
D
k ,SD

k+1) = +1
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. (7.35)

Die Detektions- bzw Decodierstrategie von allen Codebits kann beim originalen Max-Log-
MAP Algorithmus wie folgt zusammengefaßt werden:
Für die Detektion wird zunächst der Trellis der GesamtlängeKc vom Start bis zum Ende
durchlaufen, dabei werden jeweils die Zweigmetrikenγ̃D

k (SD
k ,SD

k+1) und die Zustandsme-
triken α̃D

k (SD
k ) berechnet und gespeichert. Nun wird der Trellis vom Ende herrückwärts

bis zum Anfang durchlaufen, wobei die Zustandsmetrikenβ̃D
k (SD

k ) mit den gespeicher-
ten Zweigmetriken berechnet werden. Gleichzeitig werden mit den frisch berechneten Zu-
standsmetrikeñβD

k (Sk), den gespeicherten Zweigmetriken und Zustandsmetrikenα̃D
k (SD

k )

die A-Posteriori Informationen{LD(c(i)
k )} nach (7.34) berechnet.

Der Speicherbedarf bei dieser Detektionsvorschrift ist sehr hoch, da sämtliche Zweig-
metriken im Trellisdiagramm̃γD

k (SD
k ,SD

k+1) und alle ZustandsmetrikeñαD
k (SD

k ) mit k ∈
{1, . . . ,Kl} gespeichert werden müssen. Darüberhinaus ist die LatenzLd des Detektors
proportional zur doppelten Blocklänge und verzögert dieDetektion um FaktorLd = 2TsKl ,
wobei dieTs Symboltaktdauer ist.
Limitierender Faktor bezüglich der Latenz ist die Berechnung der Zustandsmetrikenβ̃D

k (SD
k ),

da für die exakte Berechnung nach (7.30) der Trellis vom Endpunkt bis zum Anfang durch-
laufen werden muß. Da die Interleaver in Turbo-System i.A. seriell ein- und wieder aus-
gelesen werden [MP+99], kann mit der Rückwärtsrekursionerst begonnen werden, wenn
der Interleaver komplett ausgelesen und die letzte Zweigmetrik γ̃D

k (SD
Kl

,SD
Kl+1) berechnet

ist. Um dieses Problem zu umgehen, wurde die SW-Technik in [DGM93], [Pie94] und
[DM95] eingeführt, die im folgenden beschrieben wird.
Zunächst wird die FensterlängeWl definiert, auf deren Länge im folgenden Abschnitt ge-
nauer eingegangen wird. Der SW-Algorithmus ist in Abbildung 7.13 visualisiert. Hierbei
ist auf der Abzisse die normierte Zeitt ′ = t/Ts dargestellt, während die Ordinate den In-
dex k ∈ {1, . . . ,Kl} der jeweils gerade berechneten Metrik bzw. Soft-Output Information

LD(c(i)
k ) beschreibt. Der SW-Detektionsvorgang kann damit wie folgtzusammengefasst

werden:

• 0 < t ′ ≤Wl : Während dieser Phase werden die erstenWl ZweigmetrikeñγD
t ′ (S

D
t ′ ,S

D
t ′+1)

berechnet und in SpeicherS1abgespeichert.

• Wl < t ′ ≤ 2Wl : Der zweite Block mitWl Zweigmetrikenγ̃D
t ′ (S

D
t ′ ,S

D
t ′+1) wird berechnet

und in SpeicherS2abgespeichert.
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Abbildung 7.13: Sliding-Window Detektion

• 2Wl < t ′ ≤ 3Wl : Nun wird der dritte Block vonWl Zweigmetrikenγ̃D
t ′ (S

D
t ′ ,S

D
t ′+1) be-

rechnet und in SpeicherS3 abgespeichert, während die Zustandsmetriken
α̃D

t ′−2Wl
(SD

t ′−2Wl
) mithilfe der inS1abgelegten Zweigmetriken berechnet und in Spei-

cherS4 abgespeichert. Gleichzeitig werden die Zustandsmetrikenβ̃D
k (SD

k ) nach der
Rekursionsvorschrift (7.30), startend vonk = 2Wl bis k = Wl + 1, berechnet. Der
Startzustand voñβD

2Wl
(SD

2Wl
) ist unbekannt, daher werden diese Zustandsmetriken

am Start als gleichwahrscheinlich angenommen. Dies enspricht natürlich nicht der
Realität, allerdings nimmt der Einfluß dieser falschen Startschätzung im Laufe der
Rückwärtsrekursion ab. Die FensterlängeWl ist demnach so zu wählen, daß dieser
Einfluß am Ende einer Fensterlänge nicht mehr signifikant ist und die Zustandsme-
triken β̃D

Wl+1(S
D
Wl+1) nach derWl -mal durchlaufenden Rekursion ausreichend exakt
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sind.

• 3Wl < t ′ ≤ 4Wl : Die im vorherigen Block gestartete Rückwärtsrekursion zur Berech-
nung vonβ̃D

k (SD
k ) wird fortgesetzt und zusammen mit den inS1undS4gespeicherten

Zweigmetriken und Zustandsmetrikenα̃D
k (SD

k ) zur Berechnung der A-Posterio Infor-

mation{LD(c(i)
k )} mit k∈ {WL, . . . ,1} genutzt. Gleichzeitig wird die Vorwärtsrekur-

sion aus dem vorangegangenen Block weitergeführt und damit die Zustandsmetriken
α̃D

t ′−2Wl
(SD

t ′−2Wl
) berechnet und im frei werdenden SpeicherS4 gespeichert. Ebenso

werden die ZweigmetrikeñγD
t ′ (S

D
t ′ ,S

D
t ′+1) berechnet und im frei werdenden Speicher

S1 abgespeichert. Darüberhinaus erfolgt die Berechnung derneuen Zustandsmetri-
ken β̃D

k (SD
k ), startend vonk = 3Wl bis k = 2Wl +1, die im nachfolgenden Block zur

Berechnung der A-Posteriori Information verwendet werden.

• t ′ > 4Wl : Die Detektion der weiteren Symbole findet weiterhin blockweise analog zur
Detektion im Block 3Wl < t ′ ≤ 4Wl statt, es wird lediglich der Speicher zum Abspei-
chern der Zweigmetrik zyklisch für jeden neuen Block ausgetauscht(S1→ S2→
S3→ S1).

Die Latenz beträgt bei dem hier vorgestellten SW-Max-Log-MAP Ld = 4Wl Ts und ist damit
nicht mehr von der BlocklängeKl abhängig. In [BWG03] werden neben dem hier betrach-
teten SW-Algorithmus noch weitere SW-Verfahren betrachtet, dabei kann die Latenz auf
minimal Ld = 3Wl Ts gesenkt werden, wobei allerdings die Implementierungskomplexität
anwächst.
Mittlerweile existieren in der Literatur zahlreiche Implementierungsvorschläge für MAP-
Detektoren, die auf dem SW-MAP Prinzip basieren, und auf maximalen Durchsatz bzw.
geringe Verlustleistungsaufnahme optimiert sind [WLW01], [WM+00], [MP+02].

7.2.3 Der SW-Max-Log-MAP Kanaldecoder im EDGE-System

Nachdem im vorangegangenen Abschnitt der SW-Max-Log-MAP Algorithmus erläutert
wurde, wird in diesem Abschnitt dieser Algorithmus als SISOKanaldecoder im EDGE-
System eingesetzt und hinsichtlich der Leistungsfähigkeit untersucht.
Zunächst muß eine sinnvolle FensterlängeWl bestimmt werden. Dabei istWl maßgeb-
lich von der LängeLc des Codegedächtnis abhängig. Bei den Codierschemata MCS-5 bis
MCS-9 im EDGE-Standard wird für die Codierung der Informations- und Headerbits ein
nichtrekursiver Faltungscode der RateR = 1/3 mit folgendem Generatorpolynom in ok-
taler Schreibweise eingesetzt:

G = [133,171,145]|oct . (7.36)

Das Gedächtnis dieses Codes beträgt damitLc = 6, somit ist nach [WLW01] zu erwarten,
daß eine Fensterlänge vonWl ≈ 5Lc = 30 ausreichend ist, um die Rückwärtsrekursion im
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Abbildung 7.14:Übertragungskennlinien vom BCJR-MAP, Max-Log-MAP und SW-Max-
Log-MAP mit verschiedenen FensterlängenWl für nicht-rekursiven Faltungscode mitG =
[133,171,145]|oct

Trellis und damit die Zustandsmetrikenβ̃D
k (SD

k ) exakt genug zu berechen.
Im Folgenden wird die Analysetechnik des EXIT-Charts aus Abschnitt 3.4 verwendet, um
eine FensterlängeWl zu bestimmen, die einen guten Abtausch zwischen Komplexit¨at und
Latenz einerseits, und der Leistungsfähigkeit hinsichtlich der Qualität der extrinsischen
Information andererseits ergibt. Dazu sind in Abbildung 7.14 gemäß (3.60) verschiedene
Übertragungkennlinien der zu untersuchenden SISO Kanaldecoder dargestellt, wobei auf
der Absisse der InformationsgehaltID

a der A-Priori Information und auf der Ordinate der
InformationsgehaltID

e der extrinsischen Information aufgetragen ist. Als Referenz ist die
Übertragungskennlinie des BCJR-MAP Decoders eingetragen, ferner sind die Kennlinien
des SW-Max-Log-MAP Decoder aus Abschnitt 7.2.3 für die FensterlängenWl = 12, 20,
28 eingezeichnet. Während die Qualität der extrinsischen Information beim SW-Max-Log-
MAP mit der FensterlängeWl = 12 die des BCJR-MAP Decoders deutlich verfehlt, zeigt
sich die Qualität beiWl = 20 schon deutlich verbessert. BeiWl = 28 wird schon nahezu die
Kurve des BCJR-MAP Decoders erreicht, die minimale Degradation begründet sich nun-
mehr aus der Max-Log Approximation der A-Posteriori L-Werte nach (7.34). Eine weitere
Vergrößerung der FensterlängeWl bringt damit keine Verbesserung.
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Abschließend wird die Degradation bezüglich der Blockfehlerrate für den SFIC SISO
Turbo-Entzerrer im EDGE-System bei MCS-5 anhand von Simulationen im HT-50 und
BU-50 Kanalprofil untersucht. In der nullten Iterationsstufe wird der Soft-Output DDFSE
Entzerrer mit 64 Zuständen aus Abschnitt 6.2.2.1 eingesetzt, nachfolgend werden drei Ite-
rationen mit dem SF-IFC SISO Entzerrer ausgeführt. Die Berechnung der extrinsischen In-
formationLE

e (cn,i) des SF-IFC Entzerrers wird mit der in Abschnitt 7.1.1 hergeleiteten Ap-
proximation ausgeführt. Die SISO Kanaldecodierung erfolgt mit dem SW-Max-Log-MAP
Algorithmus der FensterlängenWl = 20, 28. Die Kanalschätzung wird ebenfalls iterativ
mit dem in Abschnitt 6.3 erläuterten MV-Verfahren unter Verwendung der vollen A-Priori
Information durchgeführt.
Die in Abbildung 7.15 für das HT-50 Profil dargestellten Simulationsergebnisse bestätigen
die zuvor mit dem EXIT-Chart gefundene Dimensionierung vonWl . BeiWl = 28 ist die De-
gradation nach der dritten Turbo-Iteration< 0.15 dB und fällt damit schon in den Bereich
der Simulationsgenauigkeit. Nach der ersten Turbo-Iteration sind die Blockfehlerratenkur-
ven vom BCJR-MAP und SW-Max-Log-MAP mitWl = 28 nahezu identisch.
Eine geringfügig größere Degradation bezüglich der Blockfehlerrate tritt bei der verkürzten
FensterlängeWl = 20 ein, hier beträgt die Degradation nach drei Turbo-Iterationen im HT-
Profil ca. 0.3 dB. Daher wird für die Realisierung des SW-Max-Log-MAP Decoders die
FensterlängeWl = 28 vorgeschlagen. Diese Fensterlänge zeigt auch bei den inAbbildung
7.16 für das BT-50 Profil dargestellten Simulationsergebnisse gute Ergebnisse.

7.3 Komplexitätsreduzierte iterative Kanalscḧatzung

Die in Abschnitt 6.3.2.1 vorgestellte MV-Kanalschätzungbei A-Priori Information ist auf-
grund der durchzuführenden Matrixinversion der DimensonL sehr aufwändig hinsichtlich
der Implementierung. In diesem Abschnitt wird auf Basis derMV-Kostenfunktion (6.37)
eine deutlich komplexitätsreduzierte Lösung zur iterativen Schätzung der Kanalimpulsant-
wort vorgestellt, die auf der Methode des stärksten Abstiegs basiert.
Dieser komplexitätsreduzierte iterative Kanalschätzer wird in Abschnitt 7.3.2 hinsichtlich
der Leistungsfähigkeit im EDGE-System anhand von Blockfehlerraten untersucht und mit
dem optimalem MV-Schätzer verglichen. Abschließend erfolgt eine Betrachtung der Ge-
samtdegradation der Leistungsfähigkeit beim Turbo-Empfänger im EDGE-System, der al-
le drei in diesem Kapitel vorgestellten komplexitätsreduzierten Algorithmen, d.h. die ap-
proximierte L-Werte-Berechnung für die extrinsische Information des SF-IFC Entzerrers,
den SW-Max-Log-MAP Kanaldecoder mit FensterlängeWl = 28 und die iterative Ka-
nalschätung mittels des Gradientenschätzers, verwendet.
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7.3.1 Iterative Kanalscḧatzung mit der Methode des sẗarksten Ab-
stiegs

Der in Abschnitt 6.3.2.1 hergeleitete MV-Kanalschätzer hat als Kostenfunktion die Fehler-
varianzJ (6.37), welche zur Schätzung der Kanalimpulsantwort minimiert wird:

ĥMV = argmin
ĥMV

E
{(

rn−MA · ĥMV
)H (

rn−MA · ĥMV
)}

︸ ︷︷ ︸
J

. (7.37)

Die in Abschnitt 6.3.2.1 hergeleitete Lösung

ĥMV = E
{

MH
AMA

}−1 ·E{MH
A} · rn (7.38)

ist aufgrund der Matrixinversion der DimensionL sehr aufwändig, daher wird in diesem
Abschnitt das Verfahren des stärksten Abstiegs (Steepest Descent Algorithm) [Hay96] zur
Berechnung von̂hMV verwendet.
Hierbei handelt es sich um ein Gradientensuchverfahren, das die Lösung in (7.38) itera-
tiv annähert. Das Gradientenverfahren kann deshalb angewendet werden, daJ durch die
positive Definitheit der MatrixE

{
MH

AMA
}

ein einziges Minimum besitzt. Nach [Hay96]
nimmt das iterative Gradientensuchverfahren zur Schätzung der Kanalimpulsantwort fol-
gende Form an:

ĥ(k+1)
MV = ĥ(k)

MV −
1
2

µ(k)∇
h(k)

MV
J(k). (7.39)

Auf die Bedeutung dieser Vorschrift wird im Folgenden genauer eingegangen:
Der Indexk in (7.39) bezeichnet die jeweilige Iteration des Gradientenschätzers, wobei die-
se Iteration nicht zwangsläufig gleich der Turbo-Iteration sein muß. Das Gradientensuch-

verfahren wird beik = 0 mit einem Anfangswert̂h(0)
MV initialisiert. Für diesen Anfangswert

wird die in der nullten Turbo-Iterationsstufe mit dem ML-Schätzer aus der Trainingsse-
quenz geschätzte Impulsantwort (6.33) verwendet:

ĥ(0)
MV = ĥMLZ . (7.40)

Basierend auf der jeweils geschätzten Kanalimpulsantwort ĥ(k)
MV wird der Gradient der Ko-

stenfunktion∇
h(k)

MV
J(k) berechnet:

∇
h(k)

MV
J(k) =−2 ·E

{
MH

Arn
}

+2 ·E
{

MH
AMA

}
· ĥ(k)

MV . (7.41)

Das Prinzip des Gradientensuchverfahrens (7.39) besteht nun darin, die Kanalimpulsant-

wort ĥ(k)
MV in negativer Richtung des Gradientens zu korrigieren und damit die Fehlervari-

anz zu minimieren. Dabei wird der Gradient mit der Schrittweite µ(k) gewichtet. Werden



7.3 KOMPLEXITÄTSREDUZIERTE ITERATIVE KANALSCHÄTZUNG 209

(7.39) und (7.41) zusammengefaßt, so ergibt sich die Iterationsvorschrift für den Gradien-
tenschätzer wie folgt:

ĥ(k+1)
MV = ĥ(k)

MV +µ(k)
(

E
{

MH
AMA

}
· ĥ(k)

MV −E
{

MH
Arn
})

. (7.42)

Der einzige Parameter des Gradientenschätzers in (7.42) ist die Schrittweiteµ(k). Damit
die Konvergenz des Gradientensuchverfahrens gewährleistet wird, muß die Schrittweite
µ(k) folgende Stabilitätsbedingung erfüllen [Hay96]:

0 < µ(k) <
2

λmax
. (7.43)

Hierbei bezeichnetλmax den größten Eigenwert der Matrix E
{

MH
AMA

}
. Die Wahl der

Schrittweite unter der Bedingung (7.43) stellt einen Abtausch zwischen Konvergenzge-
schwindigkeit und Genauigkeit der Lösung dar. Bei einer beliebig kleinen Schrittweite
(µ(k)→ 0) konvergiert die mit dem Gradientensuchverfahren geschätzte Kanalimpulsant-
wort gegen die exakt berechnete Lösung nach (7.38):

lim
k→∞

ĥ(k)
MV = ĥMV . (7.44)

Allerdings ist hierbei die Konvergenzgeschwindigkeit unendlich klein. Ein Vergrößern der
Schrittweiteµ(k) unter der Stabilitätsbedingung (7.43) erhöht hingegen die Konvergenzge-
schwindigkeit, dafür nimmt die Genauigkeit der Lösung ab.
In dieser Arbeit wird nicht weiter auf die optimale Wahl der Schrittweiten eingegangen.
Es wird aber in Abschnitt 7.3.2 anhand von Simulationen nachgewiesen, daß der Gradien-
tenschätzer nach dem Verfahren des stärksten Abstiegs mit heuristisch gewählten Schritt-
weiten gute Ergebnisse bezüglich der Leistungsfähigkeit im EDGE-System zeigt.

7.3.2 Strategie zur iterativen Kanalscḧatzung mittels des Gradienten-
scḧatzers und Simulationsergebnisse

In diesem Abschnitt wird der iterative Kanalschätzer nachder Methode des steilsten Ab-
stiegs hinsichtlich der Leistungsfähigkeit im EDGE-System mit Codierungsschema MCS-5
anhand von Blockfehlerratensimulationen untersucht. Ferner wird untersucht, wie sich die
gleichzeitige Kombination von allen drei in diesem Kapitelvorgestellten Algorithmen zur
Komplexitätsreduktion, d.h. die approximierte LLR-Berechnung für die extrinsische In-
formation des SF-IFC Entzerrers, der SW-Max-Log-MAP Kanaldecoder mit Fensterlänge
Wl = 28 und die iterative Kanalschätung mittels des Gradientenschätzers, auswirkt.
Die iterative Kanalschätzung mit dem Gradientenschätzer erfolgte hierbei nach folgen-
dem Schema: Während der nullten Turbo-Iterationsstufe wurde nach (7.40) mit dem ML-
Kanalschätzer und der Trainingsequenz der Startwertĥ(0)

MV der geschätzten Kanalimpuls-
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antwort berechnet. Pro Turbo-Iterationsstufe erfolgte eine Iteration des Gradientenschät-
zers nach Vorschrift (7.42), wobei für die Schrittweiten folgende Werte verwendet wurden:

µ(0) = 0.003,

µ(1) = 0.003,

µ(2) = 0.001. (7.45)

Während der ersten beiden Iterationen wurde eine etwas gr¨oßere Schrittweite gewählt, um
die Konvergenzgeschwindigkeit zu erhöhen, wohingegen inder letzten Iteration des Gradi-
entenschätzers die Schrittweite verkleinert wurde, um die Genauigkeit der final berechneten
Lösung zu verbessern.
Abbildung 7.17 zeigt die Blockfehlerraten für den EDGE-Turbo-Empfänger beim HT-
50 Kanalprofil. In der nullten Iterationsstufe wird der Soft-Output DDFSE Entzerrer mit
64 Zuständen aus Abschnitt 6.2.2.1 eingesetzt, nachfolgend werden drei Iterationen mit
dem SF-IFC SISO Entzerrer ausgeführt. Die iterative Kanalschätzung erfolgt zum einem
mit dem optimalen MV-Schätzer und zum anderen mit demMinimum Variance Gradi-
entenscḧatzer (MV-GS). Nach der ersten Iteration sind die Blockfehlerraten von beiden
Algorithmen quasi identisch, d.h. die Verwendung des MV-GSbewirkt wird keine Degra-
dation verglichen zum wesentlich komplexeren MV-Schätzer. Nach drei Turbo-Iterationen
hingegen beträgt die Degradation durch den MV-GS lediglich ca 0.25 dB verglichen zum
optimalen MV-Schätzer. Ein änhliches Ergebnis ist beim BU-50 Kanalprofil zu beobach-
ten, wie in Abbildung 7.18 dargestellt.
Dieses gute Ergebnis ist recht erstaunlich, da ausgehend von der durch den ML-Schätzer

berechneten Startlösunĝh(0)
MV nur drei Adaptionsschritte mit dem Gradientenschätzer er-

folgten. Dieses Ergebnis liesse sich noch verbessern, wennpro Turbo-Iteration mehrere Ite-
rationen des Gradientenschätzers zur Schätzung der Kanalimpulsantwort erfolgen würden.
Aus Gründen der Komplexität und auch der Verlustleistungsaufnahme wurde in dieser Ar-
beit jedoch darauf verzichtet. Ferner sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, daß in diesem
Abschnitt lediglich gezeigt werden soll, daß der vorgestellte MV-GS generell eine gute
Lösung zur iterativen Kanalschätzung im EDGE-System darstellt, dabei aber noch Opti-
mierungspotential hinsichtlich der Schrittweiten und Anzahl von Iterationen des Gradien-
tenschätzers existiert.
Abschließend wurde untersucht, wie hoch die Degradation bezüglich der Blockfehlerraten
ausfällt, wenn alle drei in diesem Kapitel vorgestellten Algorithmen zur Komplexitätsre-
duktion im EDGE-Empfänger verwendet werden. Die - bereitsoben erwähnten - Abbildun-
gen 7.17 und 7.18 zeigen die Blockfehlerraten für einen solchen komplexitätsreduzierten
EDGE-Turbo-Empfänger mit SF-IFC Entzerrer und approximierter LLR-Berechnung nach
Abschnitt 7.1.1, SW-Max-Log-MAP Kanaldecodierung mitWl = 28, und dem hier vor-
gestellten Gradientenschätzer zur Kanalschätzung. Beibeiden Kanalprofilen (HT-50 und
BU-50) beträgt die Degradation der Leistungsfähigkeit durch diese komplexitätsreduzier-
ten Algorithmen bei einer Blockfehlerrate von BLER = 10−2 nach drei Turbo-Iterationen
ca. 0.4 dB. Nach der ersten Turbo-Iteration beträgt die Degradation weniger als 0.2 dB, und
kann damit nahezu vernachlässigt werden. Erfreulicherweise fällt die Degradation bei der
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Abbildung 7.17: Blockfehlerrate bei iterativer Kanalsch¨atzung mittels Gradientensuchver-
fahren, HT-50-Profil, id. FH, MCS-5, SF-IFC Turbo-Entzerrer
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Verwendung der drei komplexitätsreduzierten Algorithmen geringer als die Summation der
Einzeldegradationen aus.
Der gesamte Turbo-Gewinn bei BLER = 10−2 beträgt mit diesem komplexitätsreduzier-
ten EDGE-Turbo-Empfänger beim HT-50 Kanalprofil nach einer Turbo-Iteration ca. 2.1
dB, nach drei Turbo-Iterationen erhöht sich der Gesamtgewinn auf ca. 3.9 dB. Im BU-50
Kanalprofil fällt der Gewinn nicht ganz so hoch aus, da dieser Kanal schon in der null-
ten Iterationsstufe durch den DDFSE recht gut entzerrt werden kann, während der DDFSE
im HT Kanalprofil aufgrund des Nachläufers schlechte Leistungseigenschaften zeigt. So er-
reicht der komplexitätsredzierte EDGE-Turbo-Empfänger im BU-50 Kanalprofil bei BLER
= 10−2 nach einer Iteration einen Gewinn von ca. 1.9 dB, während nach drei Iterationen
ein Gesamtgewinn von ca 3.2 dB erzielt wird.



Kapitel 8

Zusammenfassung und Ausblick

Der Fokus dieser Arbeit liegt auf iterativen Verfahren zur verbesserten Signalverarbeitung
von über frequenzselektiven Kanälen übertragenen digitalen Datensignalen, insbesonde-
re über frequenzselektive Kanäle im EDGE1-Mobilfunksystem. Der Schwerpunkt wur-
de hierbei auf die iterative Entzerrung, die sogenannteTurbo-Entzerrung, des Empfangs-
signals gelegt. Durch eine verbesserte Entzerrung im Empf¨anger können eine verbesserte
Übertragungsqualität, höhere Datenraten oder eine geringere Sendeleistung erreicht wer-
den. Darüberhinaus wurde auch die Kanalschätzung im EDGE-Mobilfunksystem betrach-
tet.
Gleichzeitig wurde das Augenmerk auch auf geringe Implementierungskomplexität und
Verlustleistungsaufnahme der für die digitale Signalverarbeitung benötigten Komponenten
geworfen, da insbesondere bei mobilen Geräten, wie z.B. Mobilfunkgeräten, eine geringe
Verlustleistungsaufnahme aufgrund begrenzter Batteriekapazitäten eine immer größer wer-
dende Rolle spielt.
Bei der Entwicklung nachrichtentechnischer Systeme ist eine der wesentlichen Anforde-
rungen, die an künftigëUbertragungstechnologien gestellt wird, die Erzielung m¨oglichst
hoher Datenraten. Mit der Shannon-Grenze wurde im Jahr 1948eine informationstheore-
tische Obergrenze für die Datenrate einerÜbertragung über einen gestörten Kanal gefun-
den. Seit Einführung der Shannon-Grenze ist es ein Ziel derForschung, dieser Obergrenze
möglichst nahe zu kommen.
Ein entscheidendes Verfahren zur Verbesserung der Datenraten in Richtung der Shannon-
Grenze stellt das Turbo-Prinzip dar. Ursprünglich wurde das Turbo-Prinzip für die iterative
Decodierung von mindestens zwei verketteten Codes verwendet. Das Turbo-Prinzip lässt
sich jedoch auch für die Entzerrung verwenden, wobei der frequenzselektive Kanal als
Faltungsencoder mit der CoderateR= 1 betrachtet wird und zusammen mit einem sender-
seitigen Encoder als seriell verkettetes System betrachtet wird.
Die Turbo-Entzerrung eignet sich insbesondere für schon standardisierte Systeme, wie z.B.

1EDGE: Enhanced Data Rates for GSM Evolution

213
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das EDGE-Mobilfunksystem, bei denen sich auf der Senderseite nur schwer Modifikatio-
nen einführen lassen, da die Turbo-Entzerrung nur die Empfängerseite betrifft und sich
deshalb ohnëAnderungen des Standards nutzen lässt.
Im Rahmen dieser Arbeit wurde im ersten Teil die Turbo-Entzerrung losgelöst vom prak-
tischen EDGE-Mobilfunksystem betrachtet, wobei ein in derLiteratur häufig verwendetes
Testszenario verwendet wurde. Somit lassen sich die in diesem ersten Teil der Arbeit simu-
lierten Ergebnisse sehr gut mit den aus der Literatur bekannten Ergebnissen vergleichen.
Zunächst wurde auf die Grundlagen der Turbo-Entzerrung eingegangen. Wie bereits er-
wähnt, bilden hierbei ein senderseitiger Encoder und der ISI2-Kanal ein verkettetes Code-
system. Im Empfänger werden die Entzerrung und die Kanaldecodierung in einem ite-
rativen Vorgang durch SISO3 Komponenten durchgeführt, wobei zwischen dem SISO-
Entzerrer und dem SISO-Kanaldecoder weiche Zuverlässigkeitsinformation über die ge-
sendeten Bits, die sogenannten Log-Likelihood-Werte, ausgetauscht werden. Gemäß dem
Turbo-Prinzip wird von einer SISO Komponente nur jeweils die extrinsische Informati-
on an die andere SISO Komponente weitergegeben, wobei dieseextrinsische Information
die durch die jeweilige SISO-Komponente neu dazugewonneneInformation darstellt. Der
SISO-Entzerrer gibt somit nur die durch die Entzerrung dazugewonnene Information an
den SISO-Kanaldecoder als extrinsische Information weiter, und der SISO-Kanaldecoder
verwendet diese extrinsische Information des SISO-Entzerrers als A-Priori Information für
eine verbesserte Kanaldecodierung. Umgekehrt wird gemäßdem Turbo-Prinzip ausschließ-
lich die extrinsische Information des SISO-Kanaldecodersals A-Priori Information für den
SISO-Entzerrer verwendet.
Der mathematisch optimale SISO Decodieralgorithmus hinsichtlich einer minimalen Sym-
bol- bzw. Bitfehlerrate, sowohl für die Entzerrung als auch die Kanaldecodierung, stellt
der BCJR-MAP4 Algorithmus dar. Bezüglich der Turbo-Entzerrung kann derBCJR-MAP
SISO Entzerrer der Klasse der zustandsbasierten SISO Entzerrer zugeordnet werden, da
der BCJR-MAP Algorithmus den ISI-Kanal direkt als Faltungscode mit der CoderateR= 1
betrachtet und basierend auf den Wahrscheinlichkeiten dereinzelnen sich aus diesem Co-
de ergebenen Zustandsübergängen das jeweils am wahrscheinlichsten gesendete Symbol
bestimmt. Hier wurde aufgezeigt, dass für die einzelnen Zustandsübergänge Zweigmetri-
ken zu berechnen sind, in welche zum einen das jeweils empfangene und vom ISI-Kanal
verzerrte Symbol eingeht und zum anderen vorhandene A-Priori Information über die ge-
sendeten Symbole mitberücksichtigt werden kann.
Es wurde informationstheoretisch gezeigt, dass der BCJR-MAP SISO Entzerrer bei per-
fekter A-Priori Information die Intersymbol-Interferenzen des ISI-Kanals vollständig ent-
fernen kann und dabei die Leistungsfähigkeit der Matched-Filter-Grenze erreicht. Anhand
von Simulationen in dem zuvor genannten Testszenario konnte gezeigt werden, dass der
BCJR-MAP SISO Entzerrer bei der Verwendung als Turbo-Entzerrer ab einem bestimm-
ten SNR diese informationstheoretisch hergeleitete Matched-Filter-Grenze erreicht.

2ISI: Intersymbol-Interferenzen
3SISO: Soft-In-Soft-Out
4BCJR-MAP: Bahl, Cocke, Jelinek und Raviv - Maximum A-Posteriori Algorithmus
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Der BCJR-MAP SISO Entzerrer stellt zwar die mathematisch optimale Lösung hinsicht-
lich der Symbolfehlerrate dar, allerdings geht dies mit einer sehr hohen Komplexität einher.
Infolgedessen wurden weitere komplexitätsreduzierte zustandsbasierte SISO-Entzerrer wie
der Log-MAP und der Max-Log-MAP SISO Entzerrer betrachtet.Allerdings weisen auch
diese komplexitätsreduzierten zustandsbasierten SISO-Entzerrer dann eine hohe Komple-
xität auf, wenn das verwendete Symbolalphabet groß ist und/oder der ISI-Kanal viele
Nachläufer umfasst, da dann die Anzahl der Zustände sehr hoch werden kann.
Als Alternative zu den zustandsbasierten SISO Entzerrern wurden daher filterbasierte
MMSE SISO Entzerrer betrachtet und hinsichtlich ihrer Leistungsfähigkeit als Turbo-Ent-
zerrer in dem o.g. Testszenario untersucht. Gemäß dem originalen Turbo-Prinzip wurden
diese filterbasierten SISO Entzerrer derart in den Turbo-Empfänger eingebettet, dass wie
zuvor bei den zustandsbasierten SISO Entzerrern die extrinsische Information des Kanal-
decoders als A-Priori Information für die filterbasiertenSISO Entzerrer verwendet wurde.
Aufgrund der in iterativen Systemen verwendeten Interleaver kann die der verwürfelten ex-
trinsischen Information des Kanaldecoders entsprechenden A-Priori Information als quasi
zeitlich-nichtkorreliert betrachtet werden.
Zunächst wurde mit dem TV-IFC5 ein sehr leistungsfähiger MMSE SISO Entzerrer für
diese statistisch unabhängige A-Priori Information betrachtet. Dieser TV-IFC berechnet
für jedes zu entzerrende Symbol die Filterkoeffizienten inAbhängigkeit von der vorlie-
genden A-Priori Information, wobei die A-Priori Information als zeitlich nicht korreliert
angenommen wird. Der TV-IFC Turbo-Entzerrer erreicht bei schwach frequenzselektiven
Kanälen nahezu die Leistungsfähigkeit des BCJR-MAP SISOEntzerrers; bei stark fre-
quenzselektiven Kanälen fällt die Degradation gegenüber dem BCJR-MAP SISO Entzerrer
etwas größer aus. Da jedoch der TV-IFC zur Filterkoeffizientenberechnung eine Matri-
xinversion pro Symboltakt benötigt, ergibt sich unter normalen Systembedingungen kein
Komplexitätsvorteil gegenüber den zustandsbasierten SISO Entzerrern aus Kapitel 3.
Im Folgenden wurden daher verschiedene komplexitätsreduzierte filterbasierte MMSE
SISO Entzerrer untersucht, die jeweils zeitinvariante Filterkoeffizienten verwenden. Der
LE-IFC6, und MF-IFC7 stellen jeweils eine Variante für sehr schwache und sehr starke A-
Priori Information dar. Während beim LE-IFC eine Matrixinversion pro zu detektierenden
Block benötigt wird, können beim MF-IFC die Filterkoeffizienten ohne Matrixinversion
direkt aus den Kanalkoeffizienten berechnet werden. Damit zeigt sich der MF-IFC als be-
sonders günstig hinsichtlich der Implementierung.
Ein weiterer komplexitätsreduzierter filterbasierter SISO Entzerrer wurde mit dem
AD-IFC8 betrachtet, der auch zeitinvariante Filterkoeffizienten verwendet, diese allerdings
in Abhängigkeit von der durchschnittlichen Qualität deranliegenden A-Priori Informati-
on für einen zu entzerrenden Block an Symbolen berechnet. Der AD-IFC bringt somit
verglichen zum LE-IFC einen erhöhten Implementierungsaufwand mit sich, da zum einen

5TV-IFC: Time Variant Interference Canceller
6LE-IFC: Linear Equalization Interference Canceller
7MF-IFC: Matched-Filter Interference Canceller
8AD-IFC: Adaptive Interference Canceller
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der zeitliche Mittelwert über die Kovarianz aller aus der A-Priori Information gebildeten
Sendesymbole bestimmt werden muss und ferner die Filterkoeffizienten für jede weite-
re Turbo-Iteration neu zu berechnen sind. In einem Komplexitätsvergleich zwischen dem
TV-IFC, LE-IFC, AD-IFC und MF-IFC wurde gezeigt, dass der MF-IFC die mit Abstand
geringste Komplexität aufweist. Jedoch zeigt der MF-IFC SISO Entzerrer insbesondere bei
Kanälen mit starken Intersymbol-Interferenzen sehr schlechte Konvergenzeigenschaften.
Wie bereits erläutert, wurden die filterbasierten MMSE SISO Entzerrer, ebenso wie zu-
vor die zustandsbasierten SISO Entzerrer, gemäß dem Turbo-Prinzip mit der verwürfelten
extrinsischen Information des Kanaldecoders als A-PrioriInformation gespeist. Diese auf
dem Turbo-Prinzip basierende Vorgehensweise wurde im Rahmen dieser Arbeit näherge-
hend untersucht, wobei die informationstheoretischen Eigenschaften bzw. Voraussetzungen
der A-Priori Information sowohl für SISO Entzerrer der Klasse der zustandsbasierten SISO
Detektoren als auch der filterbasierten MMSE SISO Entzerrerbei deren Verwendung im
Turbo-Empfänger analysiert wurden.
Hierbei konnte festgestellt werden, dass die betrachtetenfilterbasierten MMSE SISO Ent-
zerrer, wenn ausschließlich die extrinsische Informationdes Kanaldecoders als A-Priori
Information für die Entzerrung gemäß dem klassischen Turbo-Prinzip verwendet wird, so-
wohl für die Filterkoeffizientenberechnung als auch für die Schätzung der Intersymbol-
Interferenzen nur diese extrinsische Information aus der Kanaldecodierung verwenden, al-
lerdings keine Information aus der direktenÜbertragung über den ISI-Kanal berücksichti-
gen, während die zustandsbasierten SISO Detektoren nebender extrinsischen Information
auch automatisch Information aus der direktenÜbertragung über den ISI-Kanal durch die
Zweigmetrik mit berücksichtigen, da in der Zweigmetrik direkt die Empfangssymbole aus-
gewertet werden.
Infolgedessen wurde vorgeschlagen, für die filterbasierten MMSE SISO Entzerrer die voll-
ständige A-Posteriori Information des Kanaldedecors alserweiterte A-Priori Information
für die SISO Entzerrung zu verwenden, da diese vollständige A-Posteriori Information ne-
ben der extrinsischen Information des Kanaldecoders auch die extrinsische Information des
SISO-Entzerres, d.h. die aus der direktenÜbertragung über den ISI-Kanal gewonnene so-
genannteKanalinformation, enthält.
Diese erweiterte A-Priori Information kann jedoch, im Gegensatz zur durch den Interlea-
ver permutierten extrinsischen Information des Kanaldecoders, eine zeitliche Korrelation
aufweisen, so dass bei exakter Filterkoeffzientenberechnung diese zeitliche Korrelation der
A-Priori Information mit zu berücksichtigen ist. Es wurdeein Ansatz zur Berechnung ei-
nes filterbasierten MMSE SISO Entzerrers vorgestellt, welcher die zeitliche Korrelation
der A-Priori Information berücksichtigt. Hierbei zeigt sich jedoch, dass die Berechnungs-
komplexität im Vergleich zum bekannten filterbasierten MMSE SISO Entzerrer mit zeitlich
nicht korrelierter A-Priori Information extrem stark ansteigt, wobei sogar die Komplexität
eines MAP-Detektors weit überschritten wird.
Da mit solch einer extrem aufwändigen Lösung der Fokus dieser Arbeit, d.h. die Ent-
wicklung eines auf eine kostengünstige Implementierung ausgelegten und gleichzeitig lei-
stungsfähigen Turbo-Entzerrers, verfehlt würde, wurdedaher der Ansatz der Berechnung
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der Filterkoeffizienten des filterbasierten MMSE SISO Entzerrers bei zeitlich korrelierter
A-Priori Information nicht weiterverfolgt.
Zur Komplexitätsreduktion bezüglich der Filterkoeffizientenberechnung wurde daher an-
genommen, dass die erweiterte A-Priori Information zeitlich nicht korreliert ist, und es
wurde untersucht, welche Leistungsfähigkeiten die verschiedenen filterbasierten MMSE
SISO Entzerrer bei Verwendung dieser erweiterten A-PrioriInformation zeigen. Hierbei
wurde festgestellt, dass insbesondere der MF-IFC SISO Entzerrer durch die Verwendung
der erweiterten A-Priori Information im Vergleich zur ausschließlichen Verwendung der
extrinsischen Information des Kanaldecoders als A-PrioriInformation eine bedeutend bes-
sere Leistungsfähigkeit bei den verschiedenen Simulationsszenarien aufweist, während die
Leistungsfähigkeit beim LE-IFC bei Verwendung der erweiterten A-Priori Information ei-
ne Degradation zeigt.
Basierend auf dieser Beobachtung wurde der MF-IFC SISO Entzerrer weiterentwickelt, in
dem der MF-IFC SISO Entzerrer mit einem zusätzlichen Rückkoppelzweig versehen wur-
de, welcher die gerade neu berechnete extrinsische Information des SISO Entzerrers, d.h.
die aus der direkt über den ISI-Kanal durch Entzerrung gewonnene Kanalinformation, für
eine Aktualisierung der erweiterten A-Priori Informationzurückkoppelt.
Dieser neu hergeleitete SF-IFC9 SISO Entzerrer zeigte bei den verschiedenen Simulations-
szenarien bei der Verwendung als Turbo-Entzerrer eine sehrgute Leistungsfähigkeit bezüg-
lich der erzielten Bitfehlerraten, wobei diese sehr gute Leistungsfähigkeit mit sehr geringen
Implementierungskosten einhergeht, da die Filterkoeffizienten des SF-IFC SISO Entzer-
rers direkt ohne Matrixinversion aus der Kanalimpulsantwort bestimmt werden können. So
zeigt der SF-IFC gegenüber dem MF-IFC SISO Entzerrer, welcher ebenfalls keine Matrix-
inversion zur Filterkoeffizientenberechnung benötigt, eine deutlich verbesserte Leistungs-
fähigkeit bezüglich der Bitfehlerraten. Bei den verschiedenen Testszenarien liegen die Bit-
fehlerraten des SF-IFC SISO Entzerrers sogar auf dem Niveaudes deutlich komplexe-
ren AD-IFC SISO Entzerrers, welcher pro zu entzerrendem Block eine Matrixinversion
benötigt.
Im zweiten Teil der Arbeit wurde das Augenmerk auf die iterative Detektion im EDGE-
Mobilfunksystem gerichtet, wobei zunächst die iterativeEntzerrung betrachtet wurde. Im
Gegensatz zum GSM10-System, bei dem eine GMSK11-Modulation mit einem Bit pro Sen-
desymbol verwendet wird, wird beim EDGE-System zur Erhöhung der Datenraten eine 8-
PSK Modulation mit drei Bits pro Sendesymbol eingesetzt. Somit enthält des Symbolalpha-
bet des EDGE-Systems insgesamtA= 8 Sendesymbole, gegenüber nur zwei Sendesymbo-
len beim GSM-System. Die nach dem COST207-Kanalmodell12 spezifizierten Mobilfunk-
kanäle können eine maximale Kanalimpulsantwortlänge von bis zuL = 7 aufweisen. Da die
zuvor betrachteten zustandsbasierten SISO Entzerrer insgesamtA(L−1) Zustände benötigen,
können diese aufgrund der extrem hohen Komplexität nichtsinnvoll im EDGE-System ein-

9SF-IFC: Soft Feedback Interference Canceller
10GSM: Global System for Mobile Communications
11GMSK: Gaussian Minimum Shift Keying
12COST: European Cooperation in the Field of Scientific and Technical Research
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gesetzt werden.
Im EDGE-System bieten sich daher bezüglich der Klasse der zustandsbasierten Entzerrer
nur besonders komplexitätsreduzierte zustandsbasierteDetektoren an, wie beispielswei-
se der DDFSE13 SISO Entzerrer. Der DDFSE wird heute als nicht-iterativer Entzerrer in
EDGE-Chipsätzen verwendet.
Dieser DDFSE SISO Entzerrer wurde als Turbo-Entzerrer fürverschiedene Kanalmodelle
im EDGE-System bezüglich der Leistungsfähigkeit untersucht. Hierbei wurde festgestellt,
dass der Turbo-DDFSE bei Kanalimpulsantworten mit kurzer Länge, d.h. mit nur schwach
ausgeprägten Nachläufern, eine gute Leistungsfähigkeit, allerdings bei Kanälen mit späten
und starken Echos, wie z.B. dem HT14-Kanal, nur eine verminderte Leistungsfähigkeit
zeigt. Dies ist darin begründet, dass die über die spätenNachläufer des Kanals übertragene
Sendeenergie vom DDFSE nicht zur Detektion verwendet werden kann.
Anschließend wurden die verschiedenen filterbasierten linearen MMSE SISO Entzerrer be-
trachtet und im Einsatz als Turbo-Entzerrer im EDGE-Szenario untersucht. Diese MMSE
SISO Entzerrer können, im Gegensatz zum DDFSE, auch die in späten Nachläufern des
Kanals enthaltene Energie für die Detektion mitverwendenund stellen somit eine interes-
sante Lösung für die Verwendung als Turbo-Entzerrer im EDGE-System dar.
Bei der Simulation der iterativen filterbasierten linearenMMSE SISO Entzerrer zeigte sich,
dass die Verwendung der kompletten Kanaldecoderinformation als A-Priori Information
für die MMSE SISO Entzerrung eine deutliche Verbesserung der Bit- und Blockfehlerra-
tenleistungsfähigkeit gegenüber der ausschließlichenVerwendung der extrinsischen Infor-
mation des Kanaldecoders bewirkt.
Der neu hergeleitete SF-IFC SISO Entzerrer mit weicher Rückkopplung erzielte bei den
verschiedenen Simulationen im iterativen EDGE-Empfänger nahezu die gleiche Leistungs-
fähigkeit wie der wesentlich aufwändigere TV-IFC SISO Entzerrer, wobei der SF-IFC
SISO Entzerrer keine Matrixinversion benötigt. Somit eignet sich der SF-IFC SISO Ent-
zerrer sehr gut für die iterative Entzerrung im EDGE-Mobilfunksystem, da eine sehr gute
Entzerrung bei gleichzeitig sehr geringem Implementierungsaufwand erzielt werden kann.
Bis hierhin basierten sämtliche Simulationsergebnisse auf der Annahme einer perfekt be-
kannten Kanalimpulsantwort. Im zweiten Teil der Arbeit wurde daher auch noch die Ka-
nalschätzung im EDGE-System untersucht. Zunächst wurdeauf die klassische, nicht-ite-
rative ML15-Kanalschätzung im GSM/EDGE-System eingegangen. Nachfolgend wurden
verschiedene bekannte Kanalschätzverfahren für eine iterative Kanalschätzung im Turbo-
Empfänger untersucht, wobei die Kanalschätzung, Entzerrung und Kanaldecodierung in
einem iterativen Vorgang ausgeführt werden.
Auch bei der iterativen Kanalschätzung konnte durch die Verwendung der vollen A-Poste-
riori Information des Kanaldecoders als erweiterte A-Priori Information anstatt der aus-
schließlichen Verwendung der extrinsischen Information des Kanaldecoders die Leistungs-
fähigkeit des EDGE-Empfängers verbessert werden. Als g¨unstig bezüglich der Komplexität

13DDFSE: Delayed Decision-Feedback Estimation
14HT: Hilly-Terrain
15ML: Maximum Likelihood
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und der Leistungsfähigkeit kristallisierte sich der MV16-Kanalschätzer heraus, welcher Sta-
tistiken der 2. Ordnung verwendet. In Kombination mit dem SF-IFC Turbo-Entzerrer konn-
te im HT-Kanalprofil nach drei Turbo-Iterationen ein Gewinnvon über 4 dB gegenüber dem
nicht-iterativen DDFSE-Empfänger festgestellt werden.
Zur weiteren Verbesserung der Leistungsfähigkeit des iterativen EDGE-Empfägner wäre
eine verknüpfte Kanalschätzung und Entzerrung interessant, da bei der Filterkoeffizieten-
berechnung des Entzerrers eine nicht perfekte Kanalschätzung mit berücksichtigt werden
könnte. Hierzu wurde ein Ansatz vorgestellt, der jedoch grundsätzlich eine Matrixinversi-
on zur Berechnung der Filterkoeffizienten mit sich bringen würde, auch bei einem ent-
sprechend abgewandelten SF-IFC SISO Entzerrer, und somit den entscheidenden Vor-
teil der sehr geringen Komplexität des SF-IFC SISO Entzerres eliminieren würde. Dies-
bezüglich wären weitergehende Untersuchungen für ein verknüpfte Kanalschätzung und
Turbo-Entzerrung unter dem Augenmerk geringer Implementierungskosten interessant.
Mittlerweile haben sich die Forschungsaktivitäten in derMikroelektronik sehr intensiv in
Richtung verlustleistungsarme Implementierung verschoben. Insbesondere bei portablen
Geräten, wie z.B. den Mobilstationen im EDGE-System, hat die Minimierung der Verlust-
leistung hohe Priorität, da die begrenzte Batteriekapazität die Nutzungsdauer des Geräts
einschränkt. Eine Vergrößerung der Batteriekapazitätbei portablen Geräten soll möglichst
vermieden werden, da diese mit einem erhöhten Gewicht einhergeht.
In dieser Arbeit wurden daher verschiedene Techniken erläutert, die bei dem vorgestellten
iterativen EDGE-Empfänger zu einer verlustleistungsärmeren Implementierung beitragen.
Hierbei wurde der für die SISO Kanaldecodierung verwendete BCJR-MAP SISO
Algorithmus durch den Sliding-Window (SW) Max-Log-MAP Algorithmus ersetzt, wel-
cher den Trellis für die zu berechnenden Vor- und Rückwärtsmetriken anstatt über den
gesamten empfangenen Block von Symbolen nur über ein festlegbares Fenster laufen lässt.
Die Wahl der Fensterlänge stellt hierbei ein wichtiges Entwurfskriterium dar, da eine zu
kurz gewählte Länge zwar geringe Implementierungskosten, allerdings auch eine vermin-
derte Leistungsfähigkeit mit sich bringt.
Zur Wahl einer hinsichtlich Leistungsfähigkeit und geringen Implementierungskosten gün-
stigen Fensterlänge wurde die Technik des EXIT17-Charts verwendet, wobei durch die hier-
mit ausgewählte Fensterlänge eine signifikante Verringerung der Komplexität und somit
der Implementierungskosten bei einer Leistungseinbuße gegenüber dem BCJR-MAP SISO
Algorithmus von nur ca 0.1 dB erzielt werden konnte.
Des Weiteren wurde bezüglich der iterativen Kanalschätzung im EDGE-Empfänger die
exakte Berechnungsvorschrift, welche eine Matrixinversion vorsieht, zur Komplexitätsre-
duktion durch eine auf dem LMS18-Algorithmus basierende Berechnungsvorschrift ersetzt.
Hierbei dient die in der nullten Iterationsstufe mittels des ML-Kanalschätzers berechne-
te erste Kanalschätzung als Ausgangsbasis, wobei in den nachfolgenden Iterationen auf
Grundlage der A-Priori Information die geschätzte Kanalimpulsantwort mit dem LMS-

16MV: Minimum Variance
17EXIT: Extrinsic Information Transfer
18LMS: Least Mean Squares
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Algorithmus nachgeführt und verbessert wird.
Abschliessend kann zusammengefasst werden, dass der im Rahmen dieser Arbeit vorge-
stellte SF-IFC Turbo-Entzerrer einen wesentlichen Beitrag für einen implementierungsgün-
stigen aber dennoch leistungsfähigen EDGE-Turboempfänger darstellt. Im Vergleich zu
den verschiedenen bekannten Turbo-Entzerrern erreicht der SF-IFC Turbo-Entzerrer im
EDGE-Mobilfunksystem beinahe die Leistungsfähigkeit des sehr leistungsfähigen filterba-
sierten TV-IFC Turbo-Entzerrers, welcher als eine Referenz unter den filterbasierten SISO-
Entzerrern betrachtet werden kann. Während dieser TV-IFCTurbo-Entzerrer jedoch eine
Matrixinversion pro zu entzerrendem Symbol zur Filterkoeffizienteberechnung benötigt,
kommt der SF-IFC Turbo-Entzerrer gänzlich ohne Matrixinversion aus. Somit geht beim
SF-IFC Turbo-Entzerrer eine sehr gute Leistungsfähigkeit mit geringen Implementierungs-
kosten einher.



Anhang A

Mapping- und Demappingvorschriften

A.1 Soft-Mapping

Im Folgenden werden die Vorschriften für die Berechnung der geschätzten Sendesymbole
aus der A-Priori Information angegeben. Diese Berechnung ist bei den filterbasierten Ent-
zerrern nötig, und wird durch in Abschnitt 4.1.1 beschriebenen Soft-Mapper ausgeführt,
indem der Erwartungswert̂dn in Abhängigkeit der A-Priori Information nach (4.27) be-
rechnet wird:

d̂n = E
{

dn|LE
a (cn,i)

}
mit i ∈ {1, . . . ,B}

= ∑
α j∈ϒ

α j ·P
(
dn = α j |LE

a (cn,i)
)
. (A.1)

Zunächst wird die in den Kapiteln 4 und 5 verwendete BPSK-Modulation betrachtet, nach-
folgend wird das Mapping für die 8-PSK Modulation im EDGE-System angegeben.

A.1.1 BPSK Modulation

Bei der BPSK Modulation wird ein Bitcn,1 auf ein reellwertiges Symboldn abgebildet,
welches zu einem aus zwei Symbolen bestehenden Alphabetϒ = {α1,α2} gehört. Jedes
Symbolα j ∈ R ist einem Bitmj =̂[mj ,1] zugeordnet; Abbildung A.1 zeigt diese Mapping-
vorschrift für die hier verwendete BPSK Modulation.
Der Soft-Mapper soll nun das gesendete Symboldn aus der A-Priori InformationLE

a (cn,1)
schätzen. Hierzu muß nach (A.1) der folgende Erwartungswert berechnet werden:

d̂n = E
{

dn|LE
a (cn,1)

}

= ∑
α j∈ϒ

α j ·P
(
dn = α j |LE

a (cn,1)
)
. (A.2)
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-1 1
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Abbildung A.1: Mapping bei BPSK Modulation

Unter Berücksichtigung der BPSK-Mappingvorschrift aus Abbildung A.1 und der Berech-
nung der WahrscheinlichkeitenP

(
dn = α j |LE

a (cn,i)
)

nach (3.2) ergibt sicĥdn zu

d̂n = 1 · eLE
a (cn,1)

1+eLE
a (cn,1)

−1 · 1

1+eLE
a (cn,1)

=
eLE

a (cn,1)−1

1+eLE
a (cn,1)

= tanh

(
LE

a (cn,1)

2

)
. (A.3)

A.1.2 8-PSK Modulation

Der 8-PSK Modulator bildet jeweils drei Bits, die in dem Vektor cn = [cn,1 cn,2 cn,3] zu-
sammengefaßt sind, auf ein komplexwertiges Symboldn ab, welches zu einem acht Sym-
bole enthaltenden Alphabetϒ = {α1,α2, . . . ,α8} gehört. Jedes Symbolα j ∈ C ist einem
Bitmustermj =̂[mj ,1 mj ,2 mj ,3] zugeordnet; Abbildung A.2 zeigt die im EDGE-Standard
verwendete Mappingvorschrift.
Damit muß nach (A.1) folgender Erwartungswert zur Berechnung vond̂n gebildet werden:

d̂n = E
{

dn|LE
a (cn,1),L

E
a (cn,2),L

E
a (cn,3)

}
. (A.4)

Angelehnt an die Berechnungsvorschrift für 8-PSK-Alphabete in [TSK03] und [VH04],
kann das in Real- und Imaginärteil aufgespaltenene zu sch¨atzende Sendesymbol̂dn =
Re{d̂n}+ jIm{d̂n} wie folgt berechnet werden:

u j = tanh
LE

a (cn, j)

2
, mit j ∈ {1,2,3} ,

Re{d̂n} =
1

2
√

2
·
(

u1+
(

1+
√

2
)
·u2+u3 ·

((
1−
√

2
)
·u1+u2

))
,

Im{d̂n} =
1

2
√

2
·
(

u2−
(

1+
√

2
)
·u1+u3 ·

(
u1 +

(√
2−1

)
·u2

))
. (A.5)
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Abbildung A.2: Gray Mapping der 8-PSK Modulation im EDGE-Standard

A.2 Soft-Demapping

In den folgenden Abschnitten werden die Vorschriften für die Berechnung der extrinsi-
schen L-Werte aus dem entzerrten Symbolsn, welche der Soft-Mapper aus Abschnitt 4.1.2
ausführt, hergeleitet bzw. angegeben. Nach (4.39) berechnet sich die extrinsischen Infor-
mation am Entzerrerausgang zu

LE
e (cn,i) = ln

∑
∀mj :mj,i=1

p(sn|cn = mj ) ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′)

∑
∀mj :mj,i=0

p(sn|cn = mj ) ∏
∀i′:i′ 6=i

P(cn,i′ = mj ,i′)
. (A.6)

Die AuftrittswahrscheinlichkeitP(cn,i′ = mj ,i′) in (4.39) läßt sich mit (3.2) bzw. (3.3) direkt
aus der A-Priori InformationLE

a (cn,i) bestimmen. Zunächst wird die Berechnungsvorschrift
für die in Kapiteln 4 und 5 verwendete BPSK Modulation angegeben, dann wird die 8-PSK
Modulation aus dem EDGE-System betrachtet.

A.2.1 BPSK Modulation

Bei der BPSK Modulation wird ein Bitcn,1 auf ein reellwertiges Symboldn abgebildet,
welches zu einem aus zwei Symbolen bestehenden Alphabetϒ = {α1,α2} gehört. Jedes
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Symbolαi ∈ R ist einem Bitmj =̂[mj ,1] zugeordnet; Abbildung A.1 zeigt diese Mapping-
vorschrift für die hier verwendete BPSK Modulation.
Die Verbundwahrscheinlichkeitp(sn|cn = mj ) in (A.6) berechnet sich mit der Näherung
für reellwertigeÜbertragungssysteme aus (4.42) wie folgt:

p(sn|cn = mj ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n) =

1√
2πσ2

n

e
− |sn−µ′n, j |2

2σ2
n . (A.7)

Der Mittelwertµ′n, j berechnet sich bei der in Abbildung A.1 dargestellten BPSK Modulati-
on für die beiden möglichen Sendesymbole mit (4.42) zu

µ′n,1 = +1 ·µn,

µ′n,2 = −1 ·µn, (A.8)

wobei sich der Faktorµn in Abhängigkeit des verwendeten Entzerrers berechnet:

µn =






fH
n Hu für TV-IFC, LE-IFC, MF-IFC, AD-IFC, LMS-IFC

Eh =
L−1
∑

i=0
|hi |2 für SF-IFC.

(A.9)

Die Berechnung der Varianzσ2
n in Abhängigkeit der A-Priori Information und der Ener-

gie des Rauschens ist in den einzelnen Abschnitten zu den jeweiligen Entzerrern angege-
ben, damit kann die extrinsische Information mit (A.6) - (A.9) wie folgt berechnet werden
(BPSK: i=1):

LE
e (cn,1) = ln

e
− |sn−µn|2

2σ2
n

e
− |sn+µn|2

2σ2
n

=
|sn +µn|2−|sn−µn|2

2σ2
n

=
2

σ2
n
snµn. (A.10)

A.2.2 8-PSK Modulation

Der 8-PSK Modulator bildet jeweils drei Bits, die in dem Vektor cn = [cn,1 cn,2 cn,3] zu-
sammengefaßt sind, auf ein komplexwertiges Symboldn ab, welches zu einem acht Sym-
bole enthaltenden Alphabetϒ = {α1,α2, . . . ,α8} gehört. Jedes Symbolαi ∈ C ist einem
Bitmustermj =̂[mj ,1 mj ,2 mj ,3] zugeordnet; Abbildung A.2 zeigt die im EDGE-Standard
verwendete Mappingvorschrift.
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Die Verbundwahrscheinlichkeitp(sn|cn = mj ) in (A.6) berechnet sich mit der Näherung
für komplexwertigeÜbertragungssysteme aus (4.42) wie folgt:

p(sn|cn = mj ,{LE
a (cn′,i)}|n′ 6=n) =

1
πσ2

n
e
− |sn−µ′n, j |2

σ2
n . (A.11)

Der Mittelwertµ′n, j berechnet sich nach der in Abbildung A.2 dargestellten 8-PSK Modu-
lation zu

µ′n, j = α jµn mit j ∈ {1, · · · ,8} , (A.12)

wobei sich der Faktorµn in Abhängigkeit des verwendeten Entzerrers berechnet:

µn =






Re
{

fH
n Hu

}
für TV-IFC, LE-IFC, MF-IFC, AD-IFC, LMS-IFC

Eh =
L−1
∑

i=0
|hi |2 für SF-IFC.

(A.13)

Die Berechnung der Varianzσ2
n in Abhängigkeit der A-Priori Information und der Energie

des Rauschens ist in den einzelnen Abschnitten zu den jeweiligen Entzerrern angegeben.
Mit σ2

n, (A.11) - (A.13) und der A-Priori Information kann die extrinsische Information,
angelehnt an die Berechnungsvorschrift in [TSK03] und [VH04], wie folgt bestimmt wer-
den:

l i = LE
a (cn,i) mit i ∈ {0,1,2} ,

v j =
2µn

σ2
n

Re{snα∗j} mit j ∈ {1, · · · ,8} ,

LE
e (cn,1)= ln

ev2 +ev4+l2 +ev6+l3 +ev8+l2+l3

ev1 +ev3+l2 +ev5+l3 +ev7+l2+l3
,

LE
e (cn,2)= ln

ev3 +ev4+l1 +ev7+l3 +ev8+l1+l3

ev1 +ev2+l1 +ev5+l3 +ev6+l1+l3
,

LE
e (cn,3)= ln

ev5 +ev6+l1 +ev7+l2 +ev8+l1+l2

ev1 +ev2+l1 +ev3+l2 +ev4+l1+l2
. (A.14)
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Herleitung
Symbolauftrittswahrscheinlichkeit

In diesem Abschnitt wird die AuftrittswahrscheinlichkeitP(dn = α j) eines bestimmten
Symbolsα ∈ ϒ mit j ∈ {1, . . . , A1} in Abhängigkeit von in Form von L-WertenLa(cn,i)
vorliegender A-Priori Information hergeleitet. In Abhängigkeit von der Modulation ist das
Symbolα j einem Bitmustermj =̂[mj ,1 mj ,2 . . .mj ,B] zugeordnet. Somit kann die Auftritts-
wahrscheinlichkeitP(dn = α j) in die Multiplikation der Auftrittswahrscheinlichkeitender
einzelnen Bits zerlegt werden:

P(dn = α j) =
B

∏
i=1

P(mj ,i). (B.1)

Grundsätzlich lassen sich aus den L-Werten die Auftrittswahrscheinlichkeit wie folgt be-
rechnen:

P(cn,i = 1) =
eL(cn,i)

1+eL(cn,i)
, (B.2)

P(cn,i = 0) =
1

1+eL(cn,i)
. (B.3)

Für ein bestimmtes Bitcn,i = mj ,i kann die AuftrittswahrscheinlichkeitP(cn,i = mj ,i) ohne
Fallunterscheidung wie folgt zusammengefasst werden:

P(mj ,i) =
emj,i ·L(cn,i)

1+eL(cn,i)
. (B.4)

Somit ergibt sich die AuftrittswahrscheinlichkeitP(dn = α j) nach B.1 mit B.4 zu

P(dn = α j) =
B

∏
i=1

1

1+eL(cn,i)
·emj,i ·L(cn,i). (B.5)
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Anhang C

Sendefilter im EDGE-System

In diesem Abschnitt wird die Berechnung der ImpulsantworthTX(t) des beim EDGE-
System verwendeten Sendefilters [3G02c] angegeben. Die Impulsantwort

hTX(t) = c0

(
t +

5
2

Ts

)
(C.1)

ist im Bereich−5Ts/2≤ t ≤ 5Ts/2 ungleich Null, wobeic0(t) einen linearisierten GMSK-
Puls darstellt, d.h. es handelt sich um die Hauptkomponenteder Laurent-Zerlegung der
GMSK-Modulation aus dem GSM-System. Diese Impulsantwort berechnet sich wie folgt:

co(t) =






3
∏
i=0

S(t + iTs) für 0≤ t ≤ 5Ts

0 sonst
(C.2)

mit

S(t) =






sin

(
π

t∫

0
g(t ′)dt′

)
für 0≤ t ≤ 4Ts

sin

(
π
2−π

t−4Ts∫

0
g(t ′)dt′

)
für 4Ts < t ≤ 8Ts

0 sonst,

g(t) =
1

2Ts

(
Q

(
2π ·0.3

t− 5Ts
2

Ts
√

ln2

)
−Q

(
2π ·0.3

t− 3Ts
2

Ts
√

ln2

))
(C.3)

und

Q(t) =
1
2π

∞∫

t

e−
τ2
2 dτ. (C.4)
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Anhang D

Verzeichnis der Abkürzungen

ACS Add-Compare-Select

ACSO Add-Compare-Select-Offset

AD-IFC Adaptive Interference Canceller

AWGN Additive White Gaussian Noise (additives weißes gaußsches Rauschen)

BCJR-MAP Bahl, Cocke, Jelinek und Raviv - Maximum A-Posteriori Algorithmus

BDFE Block Decision Feedback Equalizer

BER Bit Error Rate (Bitfehlerrate)

BLER Block Error Rate (Blockfehlerrate)

BU Bad Urban; COST207-Kanalprofil

CG Conjugate Gradient

CM Constant Modulus

COST European Cooperation in the Field of Scientific and Technical Research

CS Compare and Select

DDFSE Delayed Decision Feedback Sequence Estimation

DFE Decision Feedback Equalizer

DFT Diskrete Fourier Transformation

DSL Digital Subscriber Line

ECSD Enhanced Circuit Switched Data

EDGE Enhanced Data Rates for GSM Evolution

EGPRS Enhanced General Packet Radio Service

erw. kennzeichnet Verwendung der sog. erweiterten A-Priori Information

für einen iterativen Entzerrer/Kanalschätzer, welche die

volle A-Posteriori Information des Kanaldecoders enthält
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ETSI European Telecommunication Standards Institute

EM Expectation Maximization

EXIT Extrinsic Information Transfer (Chart)

FDMA Frequency Division Multiple Access

FFT Fast Fourier Transformation

FH Frequency Hopping

FPGA Field Programmable Gate Array

GMSK Gaussian Minimum Shift Keying

GSM Global System for Mobile Communication

GPRS General Packet Radio Service

HSCSD High Speed Circuit Switched Data

HSDPA High Speed Downlink Packet Access

HT Hilly Terrain; COST207-Kanalprofil

IFC Interference Canceller

IFFT Inverse Fast Fourier Transformation

ISI Intersymbol-Interferenz

LE-IFC Linear Equalization Interference Canceller

LS Least Squares

LTE Long Time Evolution

LTI Linear Time Invariant

MAP Maximum A-Posteriori

MCS Modulation and Coding Scheme

MF-IFC Matched Filter Interference Canceller

ML Maximum Likelihood

MLSE Maximum Likelihood Sequence Estimation

MMSE Minimum-Mean-Square-Error

MSWF Multi Stage Wiener Filter

MV Minimum Variance

MV-GS Minimum Variance Gradientenschätzer

PSK Phase Shift Keying

QAM Quadraturamplitudenmodulation

RSC Recursive Systematic Code

RSSE Reduced-State Sequence Estimation

SF-IFC Soft-Feedback Interference Canceller

SNR Signal-to-Noise-Ratio (Störabstand)



230 D VERZEICHNIS DERABKÜRZUNGEN

SISO Soft-Input-Soft-Output

SOVA Soft-Output-Viterbi-Algorithmus

SOVE Soft-Output-Viterbi-Entzerrer

SRC Square-Root Raised Cosine

SW-Max-Log-MAP Sliding Window Maximum Logarithmic A-Posteriori

TDMA Time-Division-Multiple-Access

TV-IFC Time-Variant Interference Canceller

UMTS Universal Mobile Telecommunications System

USF Uplink Status Flag

VLSI Very Large Scale Integration

WSSUS Wide Sense Stationary Uncorrelated Scattering

ZS Zeitschlitz im GSM-System



Anhang E

Verzeichnis der Symbole und
Formelzeichen

Formelzeichen

A Anzahl Symbole im Symbolalphabet

an Prior Information beim filterbasierten SISO Entzerrer zum Zeitpunktn

im zeitdiskreten Modell

B Anzahl Bits pro Symbol

bk Informationsbit zum Zeitpunktk

C Kanalkapazität in Bit/Symbol

Ck Kanalkapazität in Bit/Symbol für komplexen AWGN-Kanal

Cr Kanalkapazität in Bit/Symbol für reellen AWGN Kanal

C∗k Kanalkapazität in bit/s für komplexen AWGN Kanal

C∗r Kanalkapazität in bit/s für reellen AWGN Kanal

CS MMSE Kostenfunktion zur Filterkoeffizientenberechnung des linearen

SISO Entzerrers ohne verknüpfte Kanalimpulsantwort

CJ MMSE Kostenfunktion zur Filterkoeffizientenberechnung des linearen

SISO Entzerrers bei verknüpfter Kanalschätzung

c0 Wellenausbreitungsgeschwindigkeit

cn Codevektor, welcher sämtlicheB Codebits des Sendesymbolsdn beinhaltet

c̃n,i Codevektor, welcher bis auf das Bitcn,i sämtlicheB Codebits

des Sendesymbolsdn beinhaltet

cn,i i-tes Codebit zum Zeitpunktn mit i ∈ {1, . . . ,B}
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c j
k i-tes Codebit am Ausgang des Faltungsencoders zum Zeitpunkt k, siehe

auch Abschnitt 7.2.1

dk2
k1

Vektor, welcher die Sendesymboledk1 bisdk2 beinhaltet

dn Sendesymbolvektor zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

d̂n Vektor, der die geschätzten Sendesymbole zum Zeitpunktn beinhaltet

dn Sendesymbol zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

d̂n geschätztes Sendesymbol zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

Eb mittlere Energie pro Informationsbit

Eh Summe der Energien der zeitdiskreten Kanalkoeffizienten

Es mittlere Energie pro Sendesymboldn

fn Vektor, der die zeitvarianten Filterkoeffizienten des Empfangsfilters F

des filterbasierten Entzerrers zum Zeitpunktn beinhaltet

fD
n Vektor, der die zeitvarianten Filterkoeffizienten des rangreduzierten MSWFs

mit RangD zum Zeitpunktn beinhaltet

fAD Filterkoeffizientenvektor des Empfangsfilters F des AD-IFC

fLE Filterkoeffizientenvektor des Empfangsfilters F des LE-IFC

fMF Filterkoeffizientenvektor des Empfangsfilters F des MF-IFC

fLA
n Vektor, der die zeitvarianten Filterkoeffizienten des Empfangsfilters F

des LMS-IFCs zum Zeitpunktn beinhaltet

fd,max maximale Dopplerfrequenz

fd,p Dopplerfrequenz des Pfades p des Mobilfunkkanalmodells

fT Trägerfrequenz

gD
n Filterkoeffizientenvektor des dimensionsreduzierten Wienerfilters

des rangreduzierten MSWF mit RangD zum Zeitpunktn

G Generatormatrix für einen Faltungscode

H Kanalfaltungsmatrix, welche die zeitdiskreten Kanalkoeffizienten enthält

Hc zirkuläre Kanalfaltungsmatrix

HZ Kanalfaltungsmatrix, welche die als gaussverteilte Zufallsvariablen

modellierten Kanalkoeffizienten enthält

h Vektor, der die Kanalkoeffizienten des zeitdiskreten Kanalmodells beinhaltet

ĥ Vektor, der die geschätzten Kanalkoeffizienten des zeitdiskreten

Kanalmodells beinhaltet

hZ Vektor, der die als gaussverteilte Zufallsvariablen modellierten

Kanalkoeffizienten beinhaltet

h̃ Vektor, der die Kanalkoeffizienten des zeitdiskreten zirkulären Kanalmodells
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beinhaltet

h(t) Impulsantwort des analogen Kanals einschließlich aller Filter

hC(τ, t) zeitvariante Impulsantwort des analogen Mobilfunkkanals(ohne Filter) zum

Zeitpunktt auf einen zum Zeitpunktt− τ eingespeisten Diracstoß

H̃i( f ) i-te Frequenzkomponente der zeitdiskreten zirkulären Kanalimpulsantwort̃h

hn Kanalkoeffizient mit Verzögerungn im zeitdiskreten

frequenzselektiven Kanalmodell

HTX( f ) Übertragungsfunktion des Sendefilters

hTX(t) Impulsantwort des Sendefilters

HRX( f ) Übertragungsfunktion des Empfangsfilters

hRX(t) Impulsantwort des Empfangsfilters

Ia verknüpfte Information zwischen A-Priori Information und gesendeten Bits,

”Informationsgehalt” der A-Priori Information

Ie verknüpfte Information zwischen extrinsischer Information und

gesendeten Bits, ”Informationsgehalt” der extrinsischenInformation

In n×n Einheitsmatrix

j
√
−1

Kb Anzahl Informationsbits pro Block

Kc Anzahl Codebits pro Block

Kd Anzahl Sendesymbole pro Block

L Anzahl der Koeffizienten der zeitdiskreten Kanalimpulsantwort

L(cn,i) Log-Likelihood-Verhältnis (L-Wert) für das Bitcn,i

LE(cn,i) L-Wert, welcher einem Entzerrer zugeordnet ist

LD(cn,i) L-Wert, welcher einem Decoder zugeordnet ist

La(cn,i) A-Priori Information über das Bitcn,i

Lã(cn,i) erweiterte A-Priori Information über das Bitcn,i , welche die volle

Information des vorangegangenen Detektors/Decoders beeinhaltet

Le(cn,i) extrinsische Information über das Bitcn,i

Lc Länge Codegedächtnis des Faltungsencoders

Ld Latenz bei MAP-Detektoren

mj dem Symbolα j zugeordnetes Bitmuster

M Trainingssymbolmatrix zur Kanalschätzung

MA Matrix zur Kanalschätzung, welche neben Trainingssymbolen auch mit

A-Priori Information geschätzte Symbole umfasst

N Länge Empfangsfilter bei filterbasierten MMSE Entzerrern
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N0 Rauschleistungsdichte des additiven komplexen weißen gaußschen

Rauschens im äquivalenten Basisband

Nc Anzahl Ausgänge am Faltungsencoder

Nc Anzahl Sendesymbole in einem Block bei Berechnung der Kanalkapazität

eines frequenzselektiven Kanals mithilfe der DFT

Nd Anzahl Sendesymbole

Ni Rauschleistungsdichte im i-ten Subkanal eines frequenzselektiven

AWGN Kanals

Nr Anzahl der in einem Block zusammengefassten Empfangssymbole

P Länge der zyklischen Autokorrelationsfolge der

Trainingssymbole im EDGE-Sendeburst

p Filterkoeffizientenvektor des Empfangsfilters P des SF-IFC

qn Vektor, der die zeitvarianten Filterkoeffizienten des ISI-Schätzers Q

zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell beinhaltet

qAD Filterkoeffizientenvektor des ISI-Schätzers Q des AD-IFC

qLE Filterkoeffizientenvektor des ISI-Schätzers Q des LE-IFC

qMF Filterkoeffizientenvektor des ISI-Schätzers Q des MF-IFC

qLA
n Vektor, der die zeitvarianten Filterkoeffizienten des ISI-Schätzers Q

des LMS-IFC zum Zeitpunktn beinhaltet

q1 Filterkoeffizientenvektor des FiltersQ1 des SF-IFC

q2 Filterkoeffizientenvektor des FiltersQ2 des SF-IFC

R Coderate

R′ Informationsbitrate

rNr
1 Vektor, welcher sämtlicheNr Empfangssymbole beinhaltet

rn Empfangssymbolvektor zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

rn Empfangssymbol zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

SD
k Zustand des BCJR-Kanaldecoders zum Zeitpunktk im zeitdiskreten Modell

Sn Zustand eines zustandsbasierten Entzerrers zum Zeitpunktn

im zeitdiskreten Modell

sn entzerrtes Symbol am Ausgang eines filterbasierten Entzerrers zum

Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

S′n Hyper-Zustand eines auf Zustandsreduktion basierenden zustandsbasierten

Entzerrers (wie z.B. DDFSE) zum Zeitpunktn im zeitdiskreten Modell

SE Endzustand eines einem Block von Sendesymbolen zugeordneten Trellis’

eines zustandsbasierten Entzerrers
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SS Startzustand eines einem Block von Sendesymbolen zugeordneten Trellis’

eines zustandsbasierten Entzerrers

t i,n i-ter Vorfiltervektor des MSWFs zum Zeitpunktn

T(·) Transferfunktion einer SISO-Komponente beim EXIT-Chart

TD
n Vorfiltermatrix des MSWFs mit RangD zum Zeitpunktn

TS Symboldauer

u Selektionsvektor, siehe (4.19)

vM Geschwindigkeit der Mobilstation

wn Vektor, der die Rauschsymbole zum Zeitpunktn im

zeitdiskreten Modell beinhaltet

W maximale Nutzfrequenz

w(t) zeitkontinuierliches weißes gaußsches Rauschen

wn Abtastwert des weißen gaußschen Rauschens zum Zeitpunktn

im zeitdiskreten Modell

Z Anzahl der Zustände bei zustandsbasierten Entzerrern

Zc Anzahl der Zustände des BCJR-Kanaldecoders

Griechische Symbole

α j j-tes Symbol innerhalb eines Symbolalphabetsϒ
α′n(Sn) Vorwärtsmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer

α̃′n(Sn) logarithmierte Vorwärtsmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer

(lnα′n(Sn))

αD
n (Sn) Vorwärtsmetrik beim Kanaldecoder

α̃D
n (Sn) logarithmierte Vorwärtsmetrik beim Kanaldecoder

(
lnαD

n (Sn)
)

β′n(Sn) Rückwärtsmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer

β̃′n(Sn) logarithmierte Rückwärtsmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer

(lnβ′n(Sn))

βD
n (Sn) Rückwärtsmetrik beim Kanaldecoder

β̃D
n (Sn) logarithmierte Rückwärtsmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer(

lnβD
n (Sn)

)

γ′n(Sn,Sn+1) Zweigmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer

γ̃′n(Sn,Sn+1) logarithmierte Zweigmetrik beim zustandsbasierten Entzerrer

(lnγ′n(Sn,Sn+1))

γD
n (Sn,Sn+1) Zweigmetrik beim Kanaldecoder
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γ̃D
n (Sn,Sn+1) logarithmierte Zweigmetrik beim Kanaldecoder(

lnγD
n (Sn,Sn+1)

)

Λn Kovarianzmatrix des aus der A-Priori Information

geschätzten Sendesymbolvektors mitλ0 = Es, siehe auch (4.22)

Λ′n Kovarianzmatrix des aus der A-Priori Information geschätzten

Sendesymbolvektors, siehe auch (4.17)

λn Kovarianz des aus der A-Priori Information geschätzten Sendesymbolsdn

δi, j Kronecker-Delta:δi, j = 1 für i = j undδi, j = 0 für i 6= j

τp Verzögerung des Pfades p des Mobilfunkkanalmodells

θp Nullphase des Pfades p des Mobilfunkkanalmodells

σ2 Varianz pro reelle Dimension des additiven weißen

gaußschen Rauschens,σ2 = N0
2

σ2
n Varianz des entzerrten Symbolssn

σ2
w Varianz des additiven weißen gaußschen Rauschens

σ̂2
w geschätzte Varianz des additiven weißen gaußschen Rauschens

µn, j Mittelwert des entzerrten Symbolssn bei gesendetem Symbolα j

M S Modellparametersatz mit bekannten Parametern fürCS

M J Modellparametersatz für die KostenfunktionCJ

ΩS bekannte Parameter für die KostenfunktionCS

ΩJ mit Kanalbeobachtungp(h|rn) verknüpfter ParameterΩS

bei verknüpfter Kanalschätzung

Π Permutationsvorschrift eines Interleavers

Π−1 Permutationsvorschrift eines Deinterleavers

ϒ Symbolalphabet

Besondere Zeichen

Cov(x,y) Kovarianzoperator, entsprichtE{xyH}−E{x}E{yH}
E{·} Erwartungswert

Im{·} Imaginärteil des Arguments

lg(·) Logarithmus zur Basis 10

ln(·) natürlicher Logarithmus

O(·) Ordnung einer Komplexität

P(·) Wahrscheinlichkeit

P̃(·) logarithmierte Wahrscheinlichkeit(lnP(·))
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Pa(dn) A-Priori Information über das Symboldn

p(·|·) bedingte Wahrscheinlichkeit

p̃(·|·) logarithmierte bedingte Wahrscheinlichkeit(ln p(·|·))
Re{·} Realteil des Arguments

(·)H Hermitesch Operator

(·)T Transposition

{·} Sequenz

((·))|Nc ModuloNc

In n×n Einheitsmatrix

0n×m n×m Nullmatrix
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