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Kapitel 2

Trelliscodierte Modulation (TCM)

2.1 EinfUhrung

Im ersten Teil der Vorlesung 'Kanalcodierung I’ wurden wdnigdene Verfahren der Kanalcodierung zur Feh-
lererkennung und Fehlerkorrektur vorgestellt. Alle Vartn basieren auf der Technik, dem Datenstrom Red-
undanz hinzuzufiigen. Hierdurch wird nur ein Teil der nidlitn Sequenzen tatsachlich ziibertragung ver-
wendet, so dass sich die Distanz zwischen giiltigen Caogieiobrhdht. Anhand der zugefiigten Redundanz ist
es dann moglich, Fehler zu erkennen und sogar zu korrigiere

Fur viele Kanale ist die jedem Nutzer zur Verfligung stelee Bandbreite jedoch streng begrenzt (Beispiel:
Telefonkanale, ca. 3 kHz). Bei einer binaren Modulatiamien schon im uncodierten Fall nur geringe Da-
tenraten uUbertragen werden. Eine zusatzliche Kanatomaly wilrde die Datenrate weiter reduzieren, so dass
eine Dateniibertragung Uber derartige Kandale unaittrakitd. Eine Losung dieses Problems bietet dle-
dierte Modulation, die Kanalcodierung und hochstufige Modulation gewinrgeimd miteinander kombiniert.
Aus diesem Grund beschatftigt sich der nachste Abschititinehrstufigen linearen Modulationsverfahren, die
schon aus der Vorlesung 'Nachrichtentbertragung’ betksein durften.

Historie
Die Entwicklung der codierten Modulation geht zuriick aigf @0er und 80er Jahre.

1977. Mehrstufencodediiultilevel Code} mit Kaskadierter Decodierundg/ultistage Decodin
Erstes praktisches Verfahren von Imai / Hirakawa (fandazhist keine grofl3e Beachtung)

1982: Trelliscodierte Modulation von Ungerbock
Bahnbrechende Arbeit von Gottfried Ungerbock; Durchhrircvielen Anwendungsbereichen wie der
Modemtechnik und der Satellitenkommunikation

2.2 Lineare digitale Modulationsverfahren

2.2.1 Grundlagen

Im letzten Semester wurden in Zusammenhang mit der Codjeausschlielich binare Modulationsverfahren,
wie z.B. BPSK bzw. 2-ASK betrachtet. Die Sendesymbole wa@nit antipodale Signale mit den Werten
z(l) = £/ Es/Ts, d.h. es kanm = 1 Binarstelle je Symbol tibertragen werden. Bei der CoedieModulation
betrachten wir in dieser Vorlesung dagegen mehrstufige Mtdasverfahren, und zwar dig-PSK sowie die
M-QAM. Sie gelten als bandbreiteneffiziente Verfahren, @ansit zunehmender Stufigkeit immer weniger
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Bandbreite bei konstanter Informationsrate bendtigeszDandern wir die Notation gegeniber dem letzten
Semester geringfugig.

Der Kanalcodierer erhalte nun Vektora(l) = (u1(l) - - - ux(l)) der Langek mit binaren Elementen;(1)€{0,1}
im SymboltaktT. Er liefert dann im gleichen Takt Vektoreril) = (co(l) - - ¢m—1(1)) mit ¢;(1)€{0,1} und

m > k, die dann im Signalraumcodiereviépped auf eines von\/ = 2" skalaren Kanalsymbolen(l) ab-
gebildet werden. Die modifizierte Struktur des Datenitbgringssystems ist in Bild 2.1 dargestellt. Dabei ist
zu beachten, dass der Signalraumdecodierer nicht unklidsanigentschiedene Werte liefern muss, sondern er
kann auclBoft-Wertédberechnen (vgl. Kapitel 1). Dies ware dann fir den nagjgiotien Decodierer von Vorteil.

Digitale | *()| Kanal- c() Signalraum- z(D)
Quelle encoder codierer

T

Y

Modulator |—

\ 4

Langek Langem > k

I Kanal- Signalraum-I<
Senke TAl(T)decoder () decodierer y(1)

Bild 2.1: Blockschaltbild des digitalebbertragungssystems

Demodulator

Diskreter Kanal

Im Rahmen der Vorlesung beschranken wir uns_auf lindagiéale Modulationsverfahren, also beispielsweise
Phasen- und Amplitudenmodulation. Nichtlineare Verfahnee z.B. CPM Continuous Phase Modulatipn

zu der auch die im GSM-Standard verwendete MBknh{mum Shift Keyinggehort, sollen hier nicht behandelt
werden. Bild 2.2 zeigt typische Signalraumkonstellatiotinearer Modulationsverfahren. Es ist zu beachten,
dass die Signale jetzt in der Regel komplexwertig sind. lirtée Semester konnten wir ohne Einschrankung
der Allgemeingultigkeit von reellen Symbolen ausgehelesilt nun nicht mehr, was direkte Auswirkungen
auf die Berechnung von Fehlerwahrscheinlichkeiten undrikiat mit sich bringt. Die GroReé\, beschreibt

in Bild 2.2 den euklidischen Abstand zwischen benachba®gmbolen in Abhangigkeit der Symbolenergie
E; /T und stellt somit die kleinste euklidische Distanz im Sigaain dar.

Selbstverstandlich enthalt Bild 2.2 nur eine kleine Aakiwon Modulationsverfahrergtate-of-the-Arif CM-
Verfahren verwenden heute die 960-QAM, um liber TelefoalaDPatenraten von bis zu 56 kbit/s zu Ubertragen.
Dabei ist zu beachten, dass die Symbolrate und damit diebgndbreite weiterhin auf 3,2 kHz begrenzt sind.
Im Rahmen dieser Vorlesung sollen anhand einiger Ubeubetnar Beispiele die Prinzipien der Codierten Mo-
dulation veranschaulicht werden.

Es stellt sich weiterhin die Frage, wie der Signalraumawdielie binaren Daten der codierten Seque(iz

auf die Symbolfolger (1) abbildet. Normalerweise wird ohne Beriicksichtigung dan&codierung eiGray-
Codegewahlt. Dieser zeichnet sich dadurch aus, dass sich beade Symbole beziglich ihrer binaren Ken-
nung nur durch ein Bit unterscheiden. Eine derartige Zuamdrgarantiert nun, dass beim Verwechseln zweier
benachbarter Symbole nur ein einzelnes Bit gestort wira.dizse Art der Verwechslung die haufigste ist,
wird somit eine minimale Bfehlerrate erzielt. Bild 2.3 zeigt die entsprechendeyatadierung fiir die obigen
Modulationsverfahren.
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4-QAM , 4-PSK (QPSK) 8-PSK
A Im A Im
° £ o Ao = 2sin(7/8) - \/Es/T;
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Bild 2.2: Signalraumdiagramme fiir einige hochstufige lineare Maiilothsverfahren

4-QAM , 4-PSK (QPSK) 8-PSK
A Im A Im
10e T ® 00 olle T @00l
010@ ® 000
” Re > Re
110 ® 100
11e 1 ® 01 111le | @101
16-PSK 16-QAM
A Im A Im
01109 | 0010 ° e o °
0l1le ® 0011 0111 0110 | 0010 0011
010le ® (001
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1110. .1010 11.11 o | 10.10 0.

Bild 2.3: Gray-Codierung firr einige lineare Modulationsverfahren

2.2.2 Bandbreiteneffizienz linearer Modulationsverfahra

Ein wichtiges Mal3 zur Beurteilung eines Modulationsveréais ist die Bandbreiteneffizienz. Sie spielt ins-
besondere bei der codierten Modulation eine wesentliche Rad hangt nicht nur von der Stufigkeit des
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Modulationsverfahrens, sondern auch von der Impulsfogmait dem Tiefpafy,.(t) ab. Bei einer Symbolrate
rs betragt die Symboldauér; = 1/r¢, wodurch sich miy, (¢) die Bandbreite

(&%
B=— 2.1
= @.1)

ergibt. Der Werty im Zahler von Gl. (2.1) hangt dabei direkt von der Imputsfong ab. Dies soll anhand eines
Beispiels verdeutlicht werden.

Beispiel: Kosinus-roll-off-Impulsformung
Die Impulsantwort eines Kosinus-roll-off-Filters hat la@ktermal3en die Form

. t t
sin <Wi) cos (WTTS> _ sin(wyt)  cos (wrt)

2 2
"1 (at) et 1o ()

gr(t) =

wobei fy = wy/(27) = 1/(2Ts) die Nyquist-Frequenz bezeichnet. Das zugehorige Spakautet

fur%gl—r
.[1+cos(%(l%‘—(1—r))>} furl —r< el <14y
furﬁzu—r

G,(jw) =

S = =

Damit ergibt sich z.B. fur die beiden Extremfalle= 0 (idealer Tiefpal3) und = 1:

. 1 furdl <q I | | [ =]
GT:O(.JO‘)) = { 0 SOHU;I{ - 1 RN ---r=1
0.8 .
1 J \
- B=2fN:i:rs—>a:1 0ol .
0.4f i
l . T W (] M < ////
Grr(ju) = 2 [1 + cos <2 wN)] far oy S 2 0al )
0 sonst
2 =2 -1 0 1 2
— B:4fN:T:2']"S—)a:2 (JL)/(JL)N

S

Fur den idealen TiefpaR entspricht die Bandbréitem Ubertragungsband (bei angenommener Verschiebung
ins Ubertragungsband durch eine Amplitudenmodulation) dent®yrater, bzw. dem Kehrwert der Sym-
boldauerTs. Es ist zu beachten, dass im aquivalenten Basisband niitadite der Bandbreite benotigt wird
(AM verdoppelt die Bandbreite). Ein Kosinus-roll-off-tgr mit» = 1 benotigt dagegen die doppelte Band-
breite B = 2/Ts. Im weiteren Verlauf soll idealisierend stets der ideale Tigal3 (« = 1) angenommen
werden!

Definition der spektralen Effizienz:

Info-Datenrate  r, 1/T, T
Bandbreite B  «/Ts Ty

Fir den idealen TiefpaR gilt also, dass die spektrale Effignzz im Ubertragungsband gleich der Anzahl
Bit je Kanalsymbol ist.
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2.2.3 Fehlerwahrscheinlichkeit linearer Modulationsvefahren

Zur Beurteilung der Leistungsfahigkeit linearer Modidasverfahren soll nun die Fehlerwahrscheinlichkeit
betrachtet werden. Wir nehmen dazu einen AWGN-Kanal natthB4 mit spektraler Rauschleistungsdichte
Ny /2 an, wobei zu beachten ist, dass die Grof8én, n(I) undy(l) nun komplexwertig sein kdnnen.

n(l)

x() y()

Bild 2.4: Darstellung AWGN-Kanal

e Symbolfehlerwahrscheinlichkeit nadfaximum LikelihooeKriterium
Py=P(lly@) —zO* > ly@) =2'OF) ¥ a@), 2’ ()€Am, x() #2'(1)  (2.3)
e Exakte Berechnung der Fehlerrate i.a. sehr aufwendig

— Naherung: In den meisten Fallen werden direkt benachlymbole verwechselt, da sie die geringste
euklidische Distanz zueinander besitzen!

— Wahrscheinlichkeit, dass zwei benachbarte Symbole vdrsadiowerden, dominiert die Gesamtfehlerrate
(s. [KamO04])

— Euklidische Distanz zwischen benachbarten Symbdlgiist ausschlaggebend
(je grol3erA, desto geringer die Fehlerrate)

e Laut Bild 2.2 nimmtA, mit wachsender Stufigkeit des Modulationsverfahrens ab

e Fir PSK-Modulation gilt allgemein:

X s
Ao = 2sin (M) “\/ Es/Ts (2.4)
— Mit steigender spektraler Effizienz wachst gleichzeitig auch die Fehlerhufigkeit!

M-PSK

Im folgenden betrachten wir zunachst die digitale Phasetutation. Zur Berechnung der Auftrittswahrschein-
lichkeit eines Fehlers nehmen wir Bild 2.3 zur Hilfe. OhnesB®ankung der Allgemeingiltigkeit betrachten
wir die beiden Symbol€000) und(100) einer 8-PSK mit der euklidische Distar. Wird das Symbo(100)
gesendet, tritt genau dann ein Fehler auf, wenn der Imegiha; des Rauschens groRer als /2 ist. Die
Wahrscheinlichkeit hierfur ist vom Signal-Rausch-Alpstd’; /Ny bzw. E, /Ny abhangig und lautet

P(r>5) = P> VBT s ()

1 Es . 1 Eb .
= §erfc (\/;0 SlIl(ﬂ'/M)) = ierfc (1 /mﬁo 'SlIl(?T/M)) . (2.5)

Es ist zu beachten, dass pro Symbolnformationsbit Uibertragen werden, weshalb der ZusanharegF, =
Es/m gilt. Da jedes Symbol zwei Nachbarn hat, mit denen es versaithverden kann, filhrt auch! <
—Ay/2 zu einer fehlerhaften Entscheidung. Aufgrund der gelterBignmetrie lasst sich daher die Symbol-
fehlerwahrscheinlichkeit folgendermal3en abschatzen:

P,~2-P (n;/ > %) = erfc (1 / % : sin(w/M)) = erfc <\ /m% -sin(w/M)) . (2.6)
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M-QAM

Fur eine M-QAM-Modulation kann eine ahnliche Vorgehensweise wie der //-PSK verwendet werden.
Da Real- und Imaginarteil des Rauschens als auch des QARSI voneinander unabhangig sind, kbnnen
die beiden Dimensionen getrennt voneinander betrachteteneAufgrund der hier angenommenen symmetri-
schen Signalraume besitzen die sich ergeberdeh ASK-Dimensionen die gleiche Fehlerwahrscheinlichkeit.
Ein Unterschied zur PSK ist allerdings, dass die Symboleumiarschiedliche Energien besitzen. Daher wird
zunachst die mittlere Symbolenergie einéh/-ASK berechnet. Es gilt (Potenzreihenentwicklung)

VM/2 2 VMM
— 2 . 9 2a°  5- (4—4 -1) oM —1
BT, = — - 2i—1 = . = . 2.7
[T= g 2 - Dal = 7o 2 0= @7)

Zu einer Fehlentscheidung kommt es wiederum genau danm demRauschwert die halbe Mindestdistanz
Uberschreitet. Dieser Fall tritt mit der Wahrscheinlietik

P(n;>Ag/2=0a) = % - erfc (ﬁ) . (2.8)
0/+s

Bei der Berechnung der Symbolfehlerwahrscheinlichkeietzt noch die Tatsache zu beriicksichtigen, das je-
des Symbol 2 direkte Nachbarn hat, die beiden auf3eren Sgmbsgenommen. Tragt man dieser Besonderheit

durch Einfiihren eines Mittelungsfakt&/% Rechnung, so ergibt sich mit Hilfe von Gl. (2.7)

(2.9)

B
VM No M- VM No M—-1
Die Symbolfehlerrate firr didZ-QAM berechnet sich letztendlich aus dgberlegung, dass ein Symbol nur
dann korrekt empfangen wurde, wenn sowohl Real- als auchyiigeil gleichzeitig korrekt sind. Die Auf-
trittswahrscheinlichkeit fur diesen Fall erganzt sich der Symbolfehlerwahrscheinlichkeit zu Eins und wir
erhalten

vM -1 3 VM —1 Ey 3
PS\/M_ASK ~ —— -erfc ( ) = — b

PSM_QAM _1_ (1 _ PS\/M—ASK)2 _ QPS\/M—ASK _ <PS\/M—ASK)2 ‘ (2.10)

Die Bitfehlerrate, d.h. die relative Haufigkeit falschafdrmationsbit kann einfach abgeschatzt werden, wenn
eine Gray-Codierung vorausgesetzt wird. Dann fuhrt igimdie Detektion eines benachbarten (falschen) Sym-
bols zu genau einem falschen Informationsbit und es gilt

P~ p, 2.11)
m

Aus den Bildern 2.5 und 2.6 ist ersichtlich, dass mit zunefohee Stufigkeit der Modulationsverfahren auch
die Fehleranfalligkeit ansteigt. Dies bedeutet, dasktsgle Effizienz und Leistungsfahigkeit miteinander kon-
kurrieren und ein entsprechender Kompromif3 gefunden wemndgss! Bemerkenswert ist die Tatsache, dass
die 16-QAM nur unwesentlich schlechter ist als die 8-PSKyditl ihre spektrale Effizienz groRer ist als die
der 8-PSK. Dies liegt an der besseren Anordnung der Symivo&ignalraum, wodurch die zur Verfiigung ste-
hende Flache effizienter genutzt wird und somit im Mitte Bistanz zwischen benachbarten Symbolen groRer
ist.

Es ist zu beachten, dass der Signal-Rausch-Abstand in Bild# die Energie pro Informationshif, /N, be-
zogen ist. Die verschiedenen Modulationsverfahren besitinterschiedliche spektrale Effizienzen, so z.B. die
QPSKn7n = 2 Bit/s/Hz, die 8-PSKn = 3 Bit/s/Hz und 16-PSK sowie 16-QAN = 4 Bit/s/Hz. Fur eine
konstante SymbolenergiB; wirde dies bedeuten, dass pro Informationsbit mit zunellereStufigkeit des
Modulationsverfahrens immer weniger Energie Ubertragied. So besitzt bei der QPSK jedes Informationsbit
die EnergieE, = FE/2, bei der 16-PSK dagegen nur noEp = E, /4. Dafur benttigt die 16-PSK gegenuber
der QPSK aber auch nur ein Viertel der Bandbreite. Um denl&fefgfairer zu gestalten, wird daher haufig
nicht tiber die Symbolenergig, aufgetragen, sondern tUber die Energie je Informatioraifijetragen.
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Symbolfehlerrate

10 ; : . 0 Bitfehlerrate
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Bild 2.5: Symbol- und Bitfehlerraten fur verschiedene Modulatimrfahren beFE /N
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Bild 2.6: Symbol- und Bitfehlerraten fur verschiedene Modulati@fahren tbef;, /Ny
2.3 Prinzip der codierten Modulation

2.3.1 Grundsitzliche Vorgehensweise

Das generelle Prinzip der codierten Modulation lasst sigh einfach beschreiben. Man vervielfacht die An-
zahl méglicher Sendesymbole beispielsweise ¥6rauf M/ > M. Dies fuhrt zu einer Erhthung der Anzahl
Binarstellen pro Kanalsymbol, d.h. statt konnen nuni Bit je Symbol Uibertragen werden, ohne dass sich
die Signalbandbreite erhoht. Die zusatzlichen— m Bit werden durch eine Kanalcodierung erzeugt! Diese
prinzipielle Strategie soll im Folgenden an einem Beisparhnschaulicht werden.

Beispiel:
Wir legen zunachst folgende Vereinbarung zugrunde. Digrtmationsdatenrate sej, die Datenrate der co-
dierten Bitc seir. und die Symbolrate am Ausgang des Signalraumcodierers. ist
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1. Uncodierte QPSKJbertragung

Digitale | *() | S Qpsk- | x(0 |
Quelle Mapper

rp = 9,6 kbit/s ) = 4.8 kbaud

Bild 2.7: Darstellung der Raten bei QPSK-Modulation

¢ Die Rate des uncodierten binaren Datenstroms betyagt9.600 bit/s.
e Bei QPSK-Modulation werden pro Kanalsymbol 2 Bit Ubertag

— die Symbolrate betragt im uncodierten Fall (s. Bild 2.7)

$ =— = 4.800 Symbole/s= 4.800 Baud
m

2. Zusatzliche Kanalcodierung mit Coderdte = 2/3 erhoht die Datenrate um den Faktor 3/2

(s. Bild 2.8)
cl)
Digitale u(l) o S Kanal- > 3-2- »| Mapper x(l)
Quelle encoder » Umsetzer » (QPSK)
ry = 9,6 kbit/s re = 14,4 kbit/s r®) = 7,2 kbaud

Bild 2.8: Darstellung der Raten bei Kanalcodierung und QPSK-Modhriat

T .

. = — = 14.400 bit/s

r R
Tc

r® = 2= 7200 Baud> r(V
m

S

3. Bei Verwendung einer 8-PSK-Modulatiof (= 3) ergibt sich folgender Zusammenhang (s. Bild 2.9):

c(l
Digitale | *(,| S Kanal- © g-psk- |1 x(0)
Quelle encoder Mapper

ry = 9,6 Kbit/s ro = 14,4 kbitls %) = 4,8 kbaud

YVY

Bild 2.9: Darstellung der Raten bei Kanalcodierung und 8-PSK-Mdturia

3 _Te _ Th 9.600

m  R.-m  2/3-3

d.h. es wird die gleiche Bandbreite wie im uncodierten Fatidiigt!

= 4,8 kbaud= r(V

g

— Durch Verwendung der 8-PSK wird Bandbreitenerhohung der Kanalcodierung kompensiert!
Pro 8-PSK-Symbol werden 2 Informationsbit und 1 Priftbiéiiragen.

Aber: 8-PSK ist schlechter als QPSK!

Frage: Gibt es noch einen Codiergewinn und wie grol3 ist er?
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2.3.2 Weg zur einheitlichen Betrachtung von Codierung und Mdulation

Zur Beantwortung der obigen Frage betrachten wir zun&bdierung und Modulation als getrennte Einheiten.
Die Kanalcodierung erfolgt mit der Rafé. = m/(m + 1), bevor die Modulationn + 1 codierte Bit auf ein
Kanalsymbol abbildet. Die spektrale Effizient betragt dam= m bit/s/Hz. Im Empfanger findet dann die
Demodulation und getrennt von ihr die Decodierung statt.

Die Kanalcodierung muss also die gil3ere Fehleranélligkeit des mehrstufigen Modulationsverfahrens
mehr als kompensieren, um insgesamt einen Gewinn zu erzielen!

Wir wollen uns das Ergebnis anhand eines einfachen Besspiklutern und betrachten einen Faltungscode mit
RateR. = 2/3 und EinfluRlangd.. = 7, kombiniert mit der 8-PSK-Modulation.

o Ubergang von QPSK auf 8-PSK fithrt nach Bild 2.5 im uncodieifall zu einem Verlust voR, /Ny =
5,3 dB (fur E,/N, reduziert sich der Verlust auf 3,6 dB)

e Codiergewinn bei obigen Faltungscode betragt etwa 6 dBmjdger dem uncodierten Fall (vgl. Ergeb-
nisse aus Vorlesung Kanalcodierung I)

— Die Bilanz ergibt nur einen kleinen Gewinn von etwa 0,7 dB
Es scheint also, dass diese 'triviale’ Zuordnung von coelieBit auf Kanalsymbole nicht die gewinschte

Leistungsfahigkeit bieten kann! Dies steht im GegensatdinarenUbertragung, wo die Art der Zuordnung
von codierten Bit auf die Kanalsymbole keinen Einflu auflokestungsfahigkeit hatte.

Losung: Die Struktur des Codes muss bei der Zuordnung auf die Kamdlsle beriicksichtigt werden
(s. Bild 2.10)

— Kanalcodierung und Modulation verschmelzen zu einer Einhe

— Codierte Modulation

Digitale | Kanal- |.€ Mapper z(l), Diskreter M,
Quelle | 7 encoderf ;- T Kanal
c
Digitale | % TeM z() [ Diskreter M,
Quelle | 7 Ts Kanal

Bild 2.10: Zusammenfassen von Codierung und Modulation

Im Empfanger konnen dann Demodulation und Decodierucigtmnehr langer getrennt betrachtet werden. Der
optimale Empfanger fihrt demnach eiaximum-LikelihooeSequenzschatzung durch, indem er diejenige
Symbolfolgex = (zg --- zny—1) der LangeN bestimmt, die zur empfangenen Sequenz (yo - - yn—1)

die geringste quadratische euklidische Distanz besitzt.

x = argmin ([ly - x|?) (2.12)

Ziel der Codierten Modulation muss es also sein, die Zuargruon Codeworten auf die Kanalsymbole derart
Zu gestalten, dass die moglichen Sequenzen eine maxinoididische Distanz untereinander aufweisen. Ferner
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wird durch Gl. (2.12) deutlich, dass der FaltungscodieirefCedachtnis einbringt, so dass am Empfanger ganze
Symbolfolgen betrachtet werden miissen.

Mit anderen Worten:
Die minimale quadratische euklidische Distanz

A2 = min d.(x1,x?)= min [xP —x®|? (2.13)
f

x(1) x(2 x(D) x(2)

zwischen zwei beliebigen Symbolfolger® und x(2) muss maximiert werden.

Damit liegt ein anderes Optimierungsproblem vor als im Hal reinen Kanalcodierung. Dort kam es darauf
an, die minimale Hammingdistanz bzw. die freie Distanz, dib kleinste Anzahl unterschiedlicher Symbole

einer Sequenz zu maximieren. Lediglich fur den binardhfidaren beide Ansatze zur identischen Ergebnissen,
da hier die Anzahl unterschiedlicher Symbole direkt dielidigche Distanz bestimmt.

Anmerkung zu Schwundkarélen

Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass das obigeiltn, die minimale euklidische Distanz zwi-
schen den Sequenzen zu maximieren, nur fur den AWGN-Kargptimalen Ergebnissen fuhrt. Bei Schwund-
kanalen, die im Bereich der Mobilfunkiibertragung fastrier vorliegen, miissen andere Strategien gewahlt
werden.

Im folgenden Beispiel werden noch einmal Rice-, Rayleighd AWGN-Kanal gegeniibergestellt. Ohne die
einzelnen Optimierungsansatze herzuleiten, sollenrsidieser Stelle kurz erlautert werden. Der Rice-Kanal

n(l) /) n(l)

AWGN-Kanal x()) y() Rayleigh-Kanal x(D) ¥

Rice-Kanal ~_ x())

D (o) (V) =

Bild 2.11: Darstellung einiger nicht-frequenzselektiver Kanalmitzde

stellt im Prinzip den allgemeinsten der drei aufgefihi@male dar. Er berticksichtigt neben den schon vom
Rayleigh-Kanal bekannten gestreuten Komponenten auehm eiinekt ankommenden Signalanteil, wobei der
Parameters das Leistungsverhaltnis zwischen direkter und gestnekimmponenten angibt. Fur den Extrem-
fall K = 0 existiert keine direkte Komponente, wir erhalten den neiRayleigh-Kanal. FUK — oo existiert
dagegen nur eine direkte Komponente und wir erhalten den NvK@nal.

Optimierungsstrategien:

K=0 Reiner Rayleigh-Kanal:
1) Die Lange (Anzahl Symbole) der kilirzesten Fehlerseguaimss maximiert werden.
2) Das Produkt der Pfaddistanzen entlang dieses Pfadasnsazimieren.

K>0 Rice-Kanal:
Die Reihenfolge der Kriterien 1) und 2) kehrt sich mit waaitsem K allmahlich um.

K — oo AWGN-Kanal:
Kleinste euklidische Distanz ist zu maximieren.
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Aufgrund der Komplexitat der Thematik und der Vielzahl werschiedenen Spezialfallen wird im weiteren
Verlauf lediglich der AWGN-Kanal und die mit ihm verbunden®ptimierungen betrachtet.

2.3.3 Informationstheoretische Betrachtung

Um grundsatzlich zu klaren, wie grof3 der theoretische iGe\durch VergroRerung des Signalraumalphabets
werden kann, kann die Kanalkapazitat herangezogen wdrdkapitel 2 des letzten Semesters wurde die Glei-
chung zur Berechnung der Kanalkapazitébei diskretem Eingangs-, aber kontinuierlichem Ausgaliphsdet
(AWGN), berechnet:

Uz =X,
¢=2" / S pyaldl = X,) -logy o e =Xy (2.14)
A 27k Zzpyu(vﬁ‘!w = Xi)

out

Basierend auf den Signalraumalphabeten der bisher begtanhModulationsverfahren liefert Gl. (2.14) fur
den AWGN-Kanal die in Bild 2.12 dargestellten Ergebnisse.

4 4

3.5 3.5

2.5¢7 2.51

9o 5 0 5 10 15 20 % 0 5 10 15
E,/Ny in dB — Ey /Ny in dB —
Bild 2.12: Kapazitat fur den AWGN-Kanal und verschiedene Modulagierfahren

Interpretation:
e Darstellung ubef/Ny:

— Mit wachsendem\/ nimmt auch Kanalkapazitat zu
Fur sinkenden Signal-Rausch-Abstarid, (Vy — —o0) strebt die Kapazitat gegen Null

Asymptotisch £5/Ny — oo) strebt die Kanalkapazitat gegen also die spektrale Effizienz

Kontinuierlich gauf3verteilte Eingangssignale weisenndaximal mogliche Kapazitat auf

— 16-QAM besitzt grolRere Kapazitat als 16-PSK (sie nutrt 8ignalraum effizienter aus);
asymptotisch erreichen natirlich beide die gleiche spikEffizienzn = 4 bit/s/Hz

e Darstellung Ubef; /Ny:

— Bedingte Wahrscheinlichkeijt(y|x) hangt vonE, /N, ab
— EsgiltaberC = f(Es/No) = f(Rc - Ey/No)
— Soll die Kanalkapazitat voll ausgeschopft werden, krhan fur R. = C eine implizite Gleichung,
die Punkt fur Punkt naci, /Ny aufgeldst werden muss.

— Absolute Grenze fiir fehlerfrel@bertragung aus letztem Semester noch bekannt:
Ey/Ny =~ —1.59 dB (unabhangig vom Modulationsverfahren)
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— FirE,/Ny < —1,59 dB ist auch mit noch so groRem Aufwand keine fehlerfigirtragung mehr
moglich!

— Qualitative Verhaltnisse andern sich im Vergleich 24 (Ny) nicht.

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass alle Btamhdverfahren fiir gro3e Signal-Rausch-Abstande
eine Kapazitat erreichen, die ihrer spektralen Effiziemzricht. Dies ist einleuchtend, da mit einer 8-PSK nie
mehr als 3 Bit je Symbol Uibertragen werden kdnnen.

Im Folgenden soll nun ddbbergang von einer uncodierten QPSK auf eine 2/3-ratigertali8-PSK unter-
sucht werden. Mit Hilfe von Gl. (2.6) bzw. Bild 2.6 kann gegtewerden, dass fir die uncodierte QPSK ein
Signal-Rausch-Abstand von ca. 9,5 dB erforderlich ist, ima 8itfehlerrate vorP, = 10~° zu erreichen. Die
spektrale Effizienz betragt dabei= 2 bit/s/Hz. Aus Bild 2.12 ist hingegen ersichtlich, dass diglderfreie
Ubertragung mit) = 2 bit/s/Hz bei einer 8-PSK schon bél, /Ny = 2,5 dB moglich ist. Demnach ist theo-
retisch ein Gewinn von etwa 7 dB maoglich, wenn man von deodigeten QPSK auf eine 2/3-ratig codierte
8-PSK ubergeht. Der direkte Ansatz zur codierten Modoilagrreichte nur einen Gewinn von 0,7 dB und
kann demnach als sehr schlecht angesehen werden. Codidrktagdulator miissen vielmehr zu einer Einheit
verschmelzen, um die euklidischen Distanzen der mogticéembolfolgen zu optimieren.

AulRerdem ersichtlich:

Eine starkere VergrofRRerung des Signalraumalphabets als eine Verdopplung brigt keinen zusitzlichen
Gewinn mehr

— Verdopplung von M auf 2M bzw. vonm auf m + 1 reicht aus!

— Codes der RatenR. = m/m + 1 kommen zum Einsatz!

2.4 TCM nach Ungerbock

2.4.1 Trellisreprasentation

Wie aus dem Namen der Trelliscodierten Modulation schowdngeht, lasst sich dieser Ansatz zur codier-
ten Modulation mit Hilfe eines Trellisdiagramms graphistdrstellen. Dies entspricht auch der Beschreibung
von Faltungscodes, die in den meisten Fallen auch als Kagigrungsverfahren eingesetzt werden. Kommen
Blockcodes zum Einsatz, spricht man vBlockcodierter Modulation

Im Folgenden soll der Vorteil der Verkniipfung von Codiegumd Modulation anhand einiger Beispiele ver-
anschaulicht werden. Dazu betrachten wir das schon dfteveendete Beispiel der uncodierten QPSK und der
2/3-ratig codierten 8-PSK. Als Mal3 des Gewinns dient dahdlaris der minimalen quadratischen euklidi-
schen Distanzen des Sequenzen
. A?(B—PSK—TCM)
A?(QPSK) ’

da diese im wesentlichen die Leistungsfahigkeit beeisfings. Abschnitt 2.2).

(2.15)

Beispiel: Uncodierte QPSK im Vergleich zu 2/3-ratig codierter 8-PSK
e Bei der uncodierten QPSK werden 2 Informationsbit je Synitba@rtragen+{ = 2 bit/s/Hz).

e Gleiche spektrale Effizienz bei 8-PSK bedingt 2 Infobit ur@rlifbit je 8-PSK-Symbol
(Codierung mitR. = 2/3)

e Die Symbolenergie ist in allen Rllen auf 1 normiert (Es = Ty).
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Uncodierte QPSK

Bei einer uncodiertefbertragung sind aufeinanderfolgende Symbole statistis@bhangig voneinan-
der, d.h. alle Symbolabfolgen sind innerhalb einer Sequedglich. Diese Struktur kann entsprechend
Bild 2.13 durch ein Trellisdiagramm mit nur einem Zustanaed@chtnis Null) dargestellt werden. Die
minimale quadratische euklidische Distanz zwischen zwgu8nzen ist somit durch die minimale qua-
dratische euklidische Distanz zwischen zwei Symboleniiest

Afc = min ", x?)=A2=2

x(1) x(2)
A
° K
0 0 1
1 1 > | AZ=(2-4/1/2)2=2
2 2 ° [ ¥
3 3

Bild 2.13: Trellisdiagramm mit 1 Zustand

Codierte 8-PSK mit 2 Zustanden

Durch die VergroRerung des Gedachtnisses auf Eins esigloein Trellisdiagramm mit zwei Zustanden
(s. Bild 2.14), wobei mdgliche Symbolfolgen durch PfadeTimellis dargestellt werden. Die Symbole
der 8-PSK seien entgegen dem Uhrzeigersinn fortlaufenderiertl Durch die Codierung sind nun nicht
mehr alle Symbolfolgen moglich, so dass sich die eukllsbDistanz zwischen den Sequenzen erhoht.
Da 2 Informationsbit je Symbol {ibertragen werden, gibties Ubergange von und zu jedem Zustand.
Bei 2 Zustanden treten damit auch paralldlgergange auf, weshalb die kirzestaweichung zwischen

2 Sequenzen aus 2 parallelen Zweigen besteht.

Intuition: Euklidische Distanz zwischen parallelen Zweigen muss maximiert werden!

Aus diesem Grund werden parallelélbergangen gegenuiberliegende Symbdig & 4) zugeordnet.
Zur Bestimmung der minimalen euklidischen Distanz zweigmBolfolgen sind in Bild 2.14 fur par-
allele und nicht-parallele Pfade die Sequenzen mit dengstién euklidischen Distanz zueinander fett
hervorgehoben.

, + A% =0,586
S~ 2
A2 A

3-—1&00 A =2
Ag A -

pe B2 | ey A2 =3 414
5° *s A§:4

Bild 2.14: Trellisdiagramm mit 2 Zustanden

e Parallele Zweige: dZ, = A3 =4

e Zustandsfolge 0-1-0:  dZ; = dZ2(0,2) + d2(0,1) = A} + Af = 240,586 = 2,586
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Ausschlaggebend ist das Minimum der beiden Distanzen. Betitih gegeniiber der uncodierten QPSK betragt

A% min(d?,,d?,) 2 .586
= —f = e’ ef = 2 = =
1= A7 —=1,203=1,120B).

Der Gewinn von 1,12 dB ist noch weit vom optimalen informasitheoretischen Wert (7 dB) entfernt. Eine
weitere Verbesserung kann durch die Erhohung der AnzaBliaténden im Trellisdiagramm erreicht werden

Codierte 8-PSK mit 4 Zustinden

Bild 2.15 zeigt die Darstellung durch das Trellisdiagranztar Berechnung der quadratischen euklidi-
schen Distanzen sind wiederum parallele und nicht-pdeaequenzen zu unterscheiden.

Bild 2.15: Trellisdiagramm mit 4 Zustanden

e ParalleleUbergange: 2, = A3 =14
e Zustandsfolge 0-1-2-0:

d2; =d2(0,2) +d2(0,1) + d2(0,2) = A} + Af + A =2+ 0,586 + 2 = 4,586

Der Gewinn gegentber der uncodierten QPSK betragt somit

min(d2,, d2f) 4
=—— " =_-=2=3dB|.
7 AZ 2 ;

Der Gewinn ist jetzt durch die euklidische Distanz paralié)bergange bestimmt, da sie die minimal

maogliche Distanz zwischen zwei Symbolfolgen festlegeah& muissen fir weitere Verbesserungen
parallele Zweige vermieden werden, was z.B. durch eineliirh§ der Anzahl von Zustanden oder ein
anderes Modulationsverfahren geschehen kann.
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Codierte 8-PSK mit 8 Zustanden

Bild 2.16 zeigt das Trellisdiagramm fir ein Gedachtnis wrei. Das erste Symbol an jedem Knoten
gehort zum obersten Pfad, das zweite zum zweit oberstenAsswerden folgende Distanzen fur paral-
lele und nicht-parallele Sequenzen erzielt.

e ParalleleUbergange existieren nicht mehr
e Zustandsfolge 0-1-2-0:
dZp = d2(0,6) +d2(0,7) + d2(0,6) = AT + A + AT =2+ 0,586 + 2 = 4,586

Damit betragt der Gewinn gegentiber der uncodierten QPSK

d2; 4,586

= = =2,293 = dB|.
¥ A2 5 ,293 = 3,6

0246 @

1357

4602

5713

2064

3175

7531 °
Bild 2.16: Trellisdiagramm mit 8 Zustanden

Aus den vorangegangenen Beispielen ist ersichtlich, daksdas Einbringen eines Gedachtnisses gewinn-
bringend auswirkt. Es kdnnen nicht mehr alle Symbolkoratidmen in einer Sequenz auftreten, wodurch sich
die Distanzen zwischen den gultigen Symbolfolgen erhptas schliel3lich in einem Gewinn gegeniiber dem
uncodierten Fall resultiert. Wie auch bei den Faltungssddart eine Erhohung der Anzahl der Zustande zu
einer VergrolRerung der Leistungsfahigkeit, natirlach verbunden mit einem hoéheren Decodieraufwand.
Der betrachtete Gewinn stellt sich in der Praxis erst asgtigoh (fur sehr grol3e Signal-Rausch-Abstande)
ein. Fur genauere Abschatzungen ist wie auch bei Bloc#-Raitungscodes das gesamte Distanzspektrum zu

betrachten.

Frage: Kann eine Systematik gefunden werden, mit der die Kostruktion von optimalen TCM-
Codierern moglich ist?

Antwort: Nein!

Es sind (fur den AWGN-Kanal) optimale Strukturen durchtegsatische Rechnersuche gefunden wor-

den, nicht aber durch geeignete Kostruktionsvorschriffdlerdings gibt es ein paar heuristisch moti-
vierte Regeln, die bei der Suche helfen, aber keine Gartimtiin optimales Ergebnis gewahren.
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2.4.2 Set-Partitioning nach Ungerbodck

Ziel desMapping by Set-Partitioningon Ungerbock ist es, die Distanzeigenschaften des TCBe€au op-
timieren. Dabei miissen parallele Zweige (soweit vorhahdat weit auseinander liegenden Symbolen korre-
spondieren, wohingegen 'normale’ Zweige, die zu unteestiihen Zustanden fuihren, durch die Trellisstruk-
tur besser geschitzt sind und dichter zusammen liegengimibden zugeordnet werden konnen. Dies fuhrt
zur Strategie der sukzessiven Zerlegung des Signalrauirelimengen, wie es in Bild 2.17 dargestellt ist.

1. Beginne mit dem Gesamtsignalrain= A;,

2. TeileB in 2 TeilmengenB(()l) und Bgl), so dass sich die euklidischen Distanzen zwischen Symbolen
innerhalb der Teilmengen vergroRern

3. Wiederhole die obige Zerlegung nBlél) undB&l) und den aus ihnen gebildeten Teilmen@éﬁ), B§2),
Bf) und B§,2> solange, bis nur noch 1 Symbol je Mengen enthalten ist.

2 T 1
L] L]
e e 0

B—> A2 = 0,586
o7

5° | %
CV yi

Z-To DT.I
o e 3e o

B —> —B— A7 =2
4@ o °7
o ‘6 5. o

cly \cll cly &1
° ) o ° ° ° Je °

Bn(z ) > Bz(z 3 B]u ) > Bl(z ) > A% =4

o o o o °7

4e

o o

4@

o . L] o o [S)

6 5

Bild 2.17: Set-Partitioningnach Ungerbock fur 8-PSK

Mit jedem Partitionierungsschritt nimmt die kleinste qrattsche euklidische Distanz innerhalb der Teilmen-
gen zu, so dass sie vak? = 0,586 UberA? = 2 auf A2 = 4 anwachst. Im allgemeinen werderf = m + 1
Partitionierungsschritte ausgefiihrt, so dass die Medgenntersten Partitionierungsebene nur noch 1 Element
enthalten. In Bild 2.18 wird das Prinzip d8gt-Partitioningauch fiur eine 16-QAM demonstriert.

Die Entscheidung, wie sich die Partitionierung auf die Sghabordnung fur einen konkreten Vekioauswirkt,
ist die nachste zu losende Frage. Dabei ist festzuhaltess das Teilsystem bis zum Signalraumcodierer linear
ist, wahrend die Signalraumzuordnung nichtlinear istgiis

z(l) = f(c(l)) = f(co(l) er(l) -+ em(D)), (2.16)

wobei f () eine nichtlineare Funktion ist. Ein allgemeiner gefalRtes#tz von Calderbank und Mazo beschaftigt
sich intensiv mit Eigenschaften der Zuordnungsfunktfgn [BDMS91].
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B > A2=0,4
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Bild 2.18: Set-Partitioningnach Ungerbock fur 16-QAM

Nattrliche Zuordnung

Unter dernatirlichen Zuordnung versteht man die Interpretation des Vekiwmls umgekehrte Dualzahl
(cm -.. c0) — ¢m-2"+ .-+ 4+ ¢y, die Symbole werden dann einfach durchnumeriert (s. BUdR.
So entspricht das Symbol '1’ der (0 0 1), das Symbol '3’ der (Q &owie die '6’ der (1 1 0). Die Durchnume-
rierung der Symbole in den einzelnen Teilmengen beeinflaBeidnicht die Leistungsfahigkeit der TCM, da
die Distanzeigenschaften der Sequenzen erhalten bldisewird hierdurch lediglich eine andere Zuordnung
der Informationssequenz auf die Kanalsymbolfolge reatisi

2.4.3 Struktur des TCM-Codierers

Aus der informationstheoretischen Betrachtung ist nodabet, dass eine Verdopplung des Signalraumalpha-
bets (n — m + 1) ausreicht und eine weitere VergrofRerung keinen nenremsw Gewinn mehr ergibt. Somit
sind lediglich Codierer der Rafe. = k/k + 1 zu betrachten. Allgemein ergibt sich nach Ungerbock fodtpen
Struktur des TCM-Codierers (Bild 2.19).

e Beim TCM-Codierer liegenn Informationsbit am Eingang an, von denérBit (u; ... wyg) durch
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Uy m—k¢c
Symbolauswahl
in
Uk 1 | Criny Teilmenge x
u [ ® . Cck | >
’ Faltungs-
codierer Wahl
. der
U] Re= 5 v Teilmenge
n=k+1

Signalraumcodierer
(Mappe)

Bild 2.19: Allgemeiner Aufbau eines TCM-Codierers

Faltungscodierer mik. = k/k + 1 codiert werden

Die restlichenn — k Bit bleiben uncodierty; = cxy1, -+, Um = cm)

Zusammen mit dert + 1 codierten Wertgcy --- ¢;) liegen insgesamin + 1 Bit am Eingang des
Signalraumcodierers an

Die Gesamtrate betragt/m + 1

Spezialfalle:
k =m Alle Informationsbit werden codiert— Faltungscode miR. = m/(m + 1)
k=1 Faltungscode der Rate. = 1/2 codiert nur 1 Informationsbit, die restlichen — 1 Bit

bleiben uncodiert

Fur den AWGN-Kanal muss das Ziel aller Optimierungen sei@ minimale quadratische euklidische Distanz
zu maximieren. Die Frage nach einer optimalen Strukturiffielr Bereiche, die nur gemeinsam optimiert
werden kdnnen. Zum Einen sind die zum Einsatz kommendéduarfggcodes an das neue Kriterium anzupassen.
Die im letzten Semester vorgestellten Codes waren hirisichbrer freien Distanzi; optimiert worden, hier
gelten andere Randbedingungen, so dass die dort aufgefi@odes hier nicht unbedingt die beste Wahl
darstellen.

Der zweite Aspekt betrifft den Signalraumcodierer. Hiezlistsich die Frage, wie di@™*! verschiedenen
Vektorenc = (c¢p -+ ¢) auf die Symboler; abgebildet werden sollen. Soll die euklidische Distanz-zwi
schen Sequenzen im Trellis maximiert werden, ist bei derl\&lakr konkreten Zuordnungsvorschrift auch die
Struktur des Faltungscodes zu beriicksichtigen.

An dieser Stelle soll jedoch nicht auf effiziente Suchakionen eingegangen werden. Sie kdnnen in der Lite-
ratur [Ung82, Ung87] nachgelesen werden. Bei der Suche eiaeh optimalen Zuordnungsvorschrift sind die
folgenden heuristisch motivierten Richtlinien hilfreich

1. Uncodierte Binarstellenu,.1 ... u,,) bestimmen Symbole aus den— & untersten Partitionierungs-
mengen— Symbole sind hier am weitesten voneinander entfernt

2. Zweige, die im gleichen Zustand entspringen oder in deftigtn Zustand miinden, werden Symbolen
der gleichen Teilmenge zugeordnet

3. Alle Symbole des Signalraums werden gleich haufig bénutz
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Die Beriicksichtigung dieser Regeln fuhrt zwar nicht zueeieindeutigen Losung, sie liefern jedoch wichtige
Anhaltspunkte auf dem Weg zu einer optimalen Struktur. dHiesh schrankt sich die Anzahl moglicher Kon-
figurationen schon merklich ein, was die Suche vereinfdaét.erste Punkt gewahrleistet, dass uncodierte Bit
den groRtmoglichen Schutz erhalten, da sie Symbolen ragtgndglichem euklidischen Abstand zugeordnet
werden.

2.4.4 Optimale Codes nach Ungerixck

Aus dem letzten Semester ist bereits bekannt:
e RSC-Codes: Systematische und rekursive Faltungscodes

e NSC-Codes: Nicht-systematische und nicht-rekursiveuRgkcodes

Beide Codearten besitzen identische Distanzeigenschafté lassen sich ineinander iberfiihren. Ein prinzi-
pieller Unterschied besteht zum einen darin, dass RSC<Ceitbe unendlich lange Impulsantwort besitzen,
wahrend sie bei NSC-Codes endlich ist. Aul3erdem konneinélbrmationsbit bei RSC-Codes im fehlerfreien
Fall direkt - ohne Decodierung - aus der empfangenen Seqimyetesen werden, dies ist bei NSC-Codes nicht
maoglich.

Aufgrund derAquivalenz beider Codes kénnen sie natirlich auch gledttig in ein TCM-Schema nach
Bild 2.19 eingesetzt werden. In der Regel erhalten jedoehrekursiven systematischen Codes den Vorzug.
Eine allgemeine Form zeigt dann Bild 2.20.

U, Cm

Y

Signalraumcodierer
(Mapper) z
—>
> Natiirliche
Zuordnung

Y

Bild 2.20: Allgemeiner Aufbau eines systematischen TCM-CodieretR8IC-Code

Wie schon erlautert liegem Informationsbit(u; ... u,,) am Eingang an, die dann Giber Generatorkoeffizi-
entenh; ; mit den modulo-2-Addierern des Faltungscodes verbundedeme Die Struktur des Faltungscodes
ist zunachst etwas ungewohnlich, da die Addierer zwisaten Speicherelementen angeordnet sind. Sie erin-
nert aber an die Realisierung der SchieberegisterstrukituBlockcodes mit Hilfe des Generatorpolynoms (im
Gegensatz zur Realisierung tUber das Prufpolynom).

Sollenm — k Bit (ug+1 ... u,) uncodiert bleiben, d.h. nicht den Ausgang des Faltungscbdeinflussen,
sind die entsprechenden Koeffizientep, , ; bis b, ; fur alle: = 1 ... L. — 2 zu Null zu setzen. Durch
die Wahl eines RSC-Codes liegen alle Informationshbit dieek Signalraumcodierer an, mit Hilfe der rekur-
siven Struktur wird das zusatzliche Prufbit erzeugt. Kbekrete Wahl der Koeffizienteh,; ; ist kein triviales
Problem und lasst sich nur mit Hilfe aufwendiger Suchatgoren [6sen, die als Optimierungskriterium die
schon erwahnten Distanzbetrachtungen besitzen. Einéstwniy der wichtigsten von Ungerbock gefundenen
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Konfigurationen, die optimale TCM-Strukturen fir den AW&dnal darstellen, enthalten die folgenden der
Literatur entnommen Tabellen.

Tabellen mit den wichtigsten optimalen Ungerlisck-TCM-Codes fiir verschiedene Modulationsverfahren

Anhand der Tabellen 2.1 und 2.2 ist zu erkennen, dass mihnueeder Anzahl von Zustanden (Registerlange)
die euklidische Distanz zwischen moglichen Symbolfolgenimmt. Generell lassen sich Unterschiede zwi-
schen 8-PSK und 16-PSK feststellen. Bei der 8-PSK ist diemaile euklidische Distanz fur 4 Zustande noch
durch die paralleletubergange bestimmt (*). Danach treten keine parallélbargange mehr auf, die kleinste
vorkommende euklidische Distanz ist jetzt grol3er als egeguberliegender SymbolAi > 4). Die 16-PSK
verhalt sich anders. Fur kleine Registerlangen domémieunachst Sequenzen mit einer euklidischen Distanz,
die kleiner ist als die parallelétbergange ist. Dies liegt an der dichten Anordnung der Syfenin Signalraum.

Fir 64 und 128 Zustande sind unterschiedliche Sequedtzaitte dann so lang, dass ihre euklidische Distanz
groRer als die der paralleldsbergange wird (*). Dann dominieren letztere mifr = 2 die Fehlerrate. Erst ab
256 Zustanden treten keine parallelébergange mehr auf, die minimale Distanz wird groRer als 2

Anzahl || k& A7 Gs_psK/QPsK Gewinn bei
Zustande ho hy ho [dB] Py, = 107° [dB]
4 1 5 2 4,000* 3,01 2,4
8 2| 11 02 04| 4,586 3,60 2,8
16 2| 23 04 16| 5,172 4,13 3,0
32 2| 45 16 34| 5,758 4,59 3,3
64 2| 103 030 066| 6,343 5,01 3,6
128 2| 277 054 122 6,586 5,17
256 2|435 072 130 7,515 5,75

Tabelle 2.1: TCM-Konfiguration fur 8-PSK-TCM nach Ungerbock fiir vemsedene Anzahl von Zustanden [Fri96]

Anzahl || k A7 Gl6-PSK/s—PSK Gewinn bei
Zustande ho h1  ho [dB] P, =107 [dB]
4 1 5 2 1,324 3,54 2,3
8 1] 13 04 1,476 4,01 2,7
16 1] 23 04 1,628 4,44 2,9
32 1| 45 10 1,910 5,13 3,2
64 1]103 024 2,000* 5,33 3,5
128 11]203 024 2,000* 5,33
256 2| 427 176 374 2,085 551

Tabelle 2.2: TCM-Konfiguration fir 16-PSK-TCM nach Ungerbdck fur gehiedene Anzahl von Zustanden [Fri96]

Im Folgenden sollen einige Beispiele die Struktur des TCtli€rers veranschaulichen. Dabei verwenden wir
die schon bekannten Beispiele aus den Bildern 2.14 bis 2)d&eigen die zugehorigen Codierer. Das Trellis-
diagramm aus Bild 2.14 gehort beispielsweise zu der in Bl gezeigten Codiererstruktur. Es wird deutlich,
dass parallele Zweige immer gegenuberliegenden Symi§oléhoder (2,6) zugeordnet werden. Welches der
beiden Symbole gesendet wird, steuert das uncodierte, Bdie Bit ¢y und c; bestimmen hingegen, welcher
Teilmenge die beiden Symbole entnommen werden. So weikewoal Zustand 0 ausgehenden Zweige gerade
Symbolnummern auf, wahrend den Pfaden von Zustand 1 dieradgn Symbolnummern zugeordnet sind.
Ausschlaggebend hierfiir ig§, dass in diesem einfachen Fall direkt den Zustand des Gudiangibt.

Die Bilder 2.22 und 2.23 zeigen die Strukturen fir 4 bzw. 8@nde. In dieser systematischen Form kommen
jetzt rekursive Codes zum Einsatz, es existieren allesdémgiivalente, riickkopplungsfreie Strukturen, bei de-
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c
U2 2 5 Signalraumcodierer 0 0
(Natiirliche 4
U1 c1 > Zuordnung) r=¢
1
(Co C1 Cg) —>

[T} v

f =+ 0121 + 6222

Bild 2.21: Optimaler TCM-Codierers fur 8-PSK mit 2 Zustanden undl&@iagramm

nen der Vektor die Informationsbitu nicht mehr explizit enthalt. Man erkennt weiterhin, dassdbZustanden
ein Informationsbit uncodiert bleibt (parallelébergange im Trellisdiagramm).

(%) €2 . .
» Signalraumcodierer
(Natiirliche
Zuordnun
uy a g r=¢
(CO C1 62) >

SO

€ =co+c12! + 22

Bild 2.22: Optimaler TCM-Codierers fur 8-PSK mit 4 Zustanden

Bei 8 Zustanden gibt es dann geniigend moglidbergange, dass keine parallelen Zweige mehr vorkommen.
Hier sind entsprechend Bild 2.23 beide Informationsbit anG@odierung beteiligt, es gibt hier keine uncodier-
ten Bit mehr.

U €2 ) )
» Signalraumcodierer
(Natiirliche
Zuordnun,
uy a 2 r=¢
(coc1ca) — >
y

%»E T

£ =co+c12! + 22

Bild 2.23: Optimaler TCM-Codierers fur 8-PSK mit 8 Zustanden

2.5 ML-Decodierung mit dem Viterbi-Algorithmus

Das Prinzip deMaximum LikelihooeDecodierung ist schon von Block- und Faltungscodes bek&wwird
die Sequenz mit der minimalen euklidischen Distanz zur empfangenenu8ezly gesucht. Daher ist das
Bestreben bei der Optimierung der TCM auch, die minimaldidiskhe Distanz zwischen den Symbolfolgen
zu maximieren und somit die Entscheidungssicherheit zohenn
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Bei der TCM wird nun nicht zunachst die Demodulation undrddie Decodierung durchgefiihrt (s. direkter
Ansatz zur Kombination von Codierung und Modulation). Aufgd der Verschmelzung von Codierer und Mo-
dulator im Sender erfolgt auch im Empfanger eine gemeissdaesmodulation und Decodierung. Wir sprechen
deshalb vorTCM-DecodierungSie umfal3t auch die uncodierten Bit eines Symbols.

Wir gehen im Folgenden davon aus, dass unser diskretes ridadell den analogen Teil des Demodulators
beinhaltet und somit zeitdiskrete, aber wertekontinigled Signale liefert. Die quadratische euklidische Di-
stanz ergibt sich dann wie folgt:

Bxy) = Iy —x
= 360 —20) - (y(0) — =)’

l

= > (P = =) -y =) -y() + l=(D))

l

= > (2P +ly)F —2- Re{a())* - y(1)}) -

l

Die ML-Decodierung erfolgt nun nach

%X = argmin d?(x,y) . (2.17)

Werden PSK-Modulationsverfahren eingesetzt, ist die Syfemergie, = |=(1)|> konstant. Dann tragt der
Summand|z(1)|? wie schon bei der binaren Modulation im letzten Semestentriur Unterscheidung ver-
schiedener Symbolfolgen bei. Gleiches gilt fir den Ténti)|2. Die Vernachlassigung beider Terme fiihrt
dann zur Korrelationsmetrik

p(xy) =Y Re{z()* -y} =>_ /Oy O) +"1)y"(1) .
l l

Die ML-Decodierung liefert fur die Korrelationsmetrikreaquivalentes Ergebnis.
X = argmax u(x,y) . (2.18)

Eine effiziente Realisierung der ML-Decodierung stellt sebon bei den Faltungscodes der Viterbi-Algorithmus
dar. Da sich TCM-Codes auch durch ein Trellisdiagramm lredodn lassen, fihrt der TCM-Decodierer ex-
akt die gleichen Operationen wie der Viterbi-Faltungsdém@r aus. Der einzige Unterschied besteht in der
Berechnung der Metriken, die fur die TCM wie oben angegefmwendet werden missen.

Treten parallele Pfade zwischen Zustanden auf, so isbveraeils der beste unter ihnen zu bestimmen. Nur
dieser geht in die Metrikberechnung der Zustande ein,iddiggen werden nicht weiter beriicksichtigt. Die-
se Vorgehensweise wird auch d&et-Partitioningnach Ungerbodck gerecht, wonach parallelen Zweigen die
uncodierten Bit zugeordnet werden, welche auch nicht miTdalisstruktur des Faltungscodes verknipft sind.

2.6 Distanzeigenschaften und Absélizung der Leistungsthigkeit

Das Distanzspektrum von Faltungscodes ist schon aus deteri€@emester bekannt. Zur Erinnerung sind noch
einmal die drei wichtigsten Ausdriicke zur analytischestBemung der Bitfehlerrate angegeben.

e Distanzspektrum

T(W,D,L)=> > Ty - W D L'
w d l
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e Schranke fur die BitfehlerrateJfiion Bound

1 / E
P, < g cd-szi- E cd-erfc< dRCFZ)
d d

o Koeffizientc, aus Distanzspektrum

ca=3_ > v T
w l

Ein wesentlicher Unterschied zur TCM besteht allerdingingdaassFaltungscodes linearwaren! Aufgrund
der Abbildung des Vektors auf ein Symbol: ist die TCM nichtlinear ! Hieraus folgt:

— Vergleich aller Sequenzen mit der Nullfolge ist nicht mebsr@ichend.
— Es missen alle Sequenzen untereinander verglichen werden

— Deutlich hoherer Aufwand

Abschatzung der Fehlerwahrscheinlichkeit bei ML-Decodierung nit Union Bound:

Die Herleitung detUnion BoundAbschatzung verlauft bei der TCM analog zu der bei denuRglscodes.
Wir treffen zunachst die Annahme, dasslie gesendete Symbolfolge umd eine beliebige andere Sequenz
reprasentieren. Ferner s&i((x) die Menge aller Empfangssequenzgndie zux die geringste euklidische
Distanz haben. Dann ist!(x) die zuM (x) komplementare Menge, d.M(x) enthalt alley, die dichter an
irgendeiner SequenZ als anx liegen.

Die Fehlerwahrscheinlichkeit fix lautet
P(x) = Py ¥ M(x)) mit  M(x) = {y|P(ylx) > P(y|x),V x'€l'}

= P(yeEM(x)) mit  M(x) = {y|P(y|x) < P(y|x'),V x'€l'}

= P (yEUM(x,X’)> mit  M(x,x') = {y[P(y[x) < P(y[x)}

X

< Y P(yeMxx)) =) P(x—x) . (2.19)

xl

Das Gleichheitszeichen in Gl. (2.19) ist gultig, wenn dieddenM (x,x’) disjunkt sind, d.h. keine Sequenz
y in mehr als einer Mengé\1(x, x’) enthalten ist. Wahrend bei den Faltungscodes die Waltirdichéeit
P(x — x') immer auf die Nullfolge bezogen werden konnte, gilt dies @reder Nichtlinearitat der TCM nun
nicht mehr. Folglich erhalten wir eine Fehlerwahrschehitiit, die spezifisch fur die betrachtete Sendefalge
ist. Entsprechend der Funktionsweise des Viterbi-Algonis gilt mity = x + n:

P(x—x) = P(ly—x|*>y —x|*) = P (|n*> [x+n—-x'|?)
= P(an> (x—l—n—x/)H(x—l—n—x/))
P (an > |x — X2+ (x —x)n+nff(x —x) —I—an)
P((x—x)n+[x—x)"n* < —|x —x|?)
= P (2Re{(x—x/)Hn} < —[x—x'||?)
1
= P Re{(x—x/)H ‘n} < —§||x—x/||2 (2.20)
—_———
Y X
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Mit der quadratischen Euclidischen Distanz

200 oy _ k=X
d8 (X7X ) - ES/TS 9 (2'21)
ergibt sich fur die mittelwertfreie Zufallsvariablé in Gl. (2.20) ist die Varianz
o = % lx = x))? = d?(x,x') - ETJQVO . (2.22)

Der TermX ist konstant und gibt die quadratische euklidische Distamischenx und x’ an. Fir Gl. (2.20)
ergibt sich somit

h o= L [lle—x2) 1 2ty /T
P(x—x) = 5 erfc( N, | 3 erfc d?(x,x’) INTS ) (2.23)

Die Fehlerwahrscheinlichkeit fiir eine konkrete Symblgjéax lautet damit

x)SZP(x—)x = Zerfe(“dzxx’) 4%) (2.24)
’ 0

Es ist zu erkennen, dass nicht nur die Hamming-Distanz,diésénzahl unterschiedlicher Symbolexnund
x’ eine Rolle spielt, sondern auch die tatsachliche eukligiDistanz zwischen den Symbolen. Gl. (2.24) kann
durch eine Naherung weiter vereinfacht werden

erfc (\ / w_+y> < erfc <\/§> e 2 (2.25)
2 2
Mit dieser Naherung folgt aus Gl. (2.24)
1 Es By s FEs
< . _ .
P.(x) < 5 Zerfc Af N S(x—x))- NG A% N
X _,—/
z/2 y/2
1 Ey E
< Z. 2 AJN; 2 s .
< 5 erfc( A7 4No> e 0 Zexp< d2(x,x") - 4N0> (2.26)

Aus Gl. (2.26) ist ersichtlich, dass nur noch der letzte Team der euklidischen Distanz zwisch&rund x’
abhangt. Dies erweist sich gleich als niitzlich, da nue eimfache Beschreibung mit Hilfe des Distanzspek-
trums moglich ist (wie auch bei Faltungscodes). Um nun @&uf3esamtfehlerwahrscheinlichkdit schliel3en

zu konnen, sind alle Sequenzerzu betrachten. Allgemein gilt der Zusammenhang fir diea@gfehlerwahr-
scheinlichkeit:

P = ZP (Decodierfehlerx)

— Z P (x) - P (Decodierfehlefx)

= ZP(X) P, (x)

1 Ey B Ey
3 - erfc ( A2 4N0> eA?‘ aNg . ZX:P Zexp < d?(x,x) - 4N0> (2.27)

IN

Der letzte Exponentialausdruck in Gl. (2.27) kann nun mitdHies Distanzspektrums beschrieben werden. Da
bei der TCM wie bereits erwahnt nicht nur der Nullpfad, sermchlle Sequenzen betrachtet werden missen, ist
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auch deren Auftrittswahrscheinlichkeit(x) zu beachten. Wir erhalten folgenden Ausdruck fir das Dista
spektrum einer TCM

T(W,D) = P(x)- Y DR pubex) (2.28)

Die Funktionw(x,x’) in Gl. (2.28) gibt die Anzahl der Bitfehler bei einer Verwstlng vonx undx’ an. Sind
beispielsweisex undx’ aus den Informationsfolgen undu’ hervorgegangen, so gilt

w(x,x") = dg(u,u) .

Ein Vergleich von Gl. (2.27) und GlI. (2.28) zeigt, dass beadigaeter Wahl vorD und W das Distanzspektrum

Es
in der Abschatzung der Fehlerwahrscheinlichieitschon enthalten ist. MiD = e Y undW = 1 erhalten
wir die Symbolfehlerrate

1 By s _BEs
Peéi'erfc< A?LLNO) .GA? 4Ng T(D:e 4NO,W:1> (229)

Um eine Abschatzung der Bitfehlerralg zu erhalten, ist nun die Anzahl der unterschiedlichen litfolox, x’)
zwischenx undx’ zu beriicksichtigen.

1 E .
P, < i-erfc< Afc- s)-eAf‘

iy . ZX:P (x) - Z % - exp <—d§(x, x') - 4?\‘;(]) (2.30)

4Ny —
1 E; Az.Es 1 0T (D,W)
< Z.erf A2 . Lt ANy . 2 ) . 2.31
< g-erk ( $ 4N0> e 0 PG D:ei‘lETO,W:I ( )

Die Bilder 2.24 und 2.25 zeigen die Ergebnisse der anahgis@bschatzung der Bitfehlerrate in Abhangigkeit
des Signal-Rausch-Abstandés /N, in dB. Sie sind fur die besten Codes nach Ungerbdck erziettden
[VWZP89]. Es ist zu erkennen, dass mit zunehmender AnzahlAwstanden die Leistungsfahigkeit standig
steigt. Fiir die codierte 8-PSK wird bei einer Bitfehleerabn P, = 10~° ein maximaler Gewinn gegeniiber
der uncodierten QPSK von 3,6 dB erzielt (64 Zustande). Dégg noch etwa 3,4 dB von dem nach Shannon
theoretisch moglichen Gewinn entfernt. Zwar kann durchiese Erhdhung der Anzahl an Zustanden die Lei-
stungsfahigkeit weiter verbessert werden, allerdinggystiamit aber auch der Decodieraufwand exponentiell
an (siehe Faltungscodes). Aul3erdem ist es unwahrschreinlass dieser Weg tUberhaupt zum theoretischen
Optimum fuhrt. Allerdings bleibt festzuhalten, dass ne&t trelliscodierten Modulation die Leistungsfahigkeit
von Ubertragungssystemen wesentlich verbessert werden kane, die spektrale Effizienz des Systems zu
verandern. Es ist lediglich ein groRerer RechenaufwamBmpfanger erforderlich.

2.7 Pragmatischer Ansatz nach Viterbi

Ein praktischer Nachteil der im letzten Abschnitt vorgltgr Strukturen wird deutlich, wenn man moderne
Konzepte der Nachrichtenlibertragung betrachtet. Sdt spee Anpassung an zeitvariante Kanaleigenschatf-
ten, aber auch die Adaptivitat bzgl. der vom Nutzer gefdeteDatenraten eine immer wichtigere Rolle. Die
ResourceBandbreitesoll nicht langer einem Nutzer fur die Dauer einer Verhing fest zugewiesen werden,
sondern je nach Anforderung flexibel vergeben werden. So kemin Zeiten geringer Nutzung anderen Netz-
teilnehmern zur Verfigung gestellt werden und die Effizidas Systems gesteigert werden.

Im Hinblick auf die optimale TCM nach Ungerbodck bedeutatsiidass je nach Anforderung zwischen Kon-
stellationen mit unterschiedlicher spektraler Effizignamgeschaltet werden muss. Da die TCM aber fiir jedes
7 eigens optimiert wurde und somit unterschiedliche Schehsterstrukturen zum Einsatz kommen, erfordert
dieser Ansatz einen hohen Aufwand an Hardware (mehrfachisigeung fur verschiedeng. Dies wirkt sich
insbesondere im Empfanger aus.
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Bitfehlerrate fur codierte 8—-PSK

uncodierte QPSK
4 Zustande
8 Zustande
16 Zustande
32 Zustande
64 Zustande

9 10

Eb/No indB —
Bild 2.24: Analytischen Abschatzung der Bitfehlerrate fur codieBtPSK und unterschiedliche Anzahl von Zustanden

[VWZzP89]
_2 Bitfehlerrate flr codierte 16-PSK
10 —— uncodierte 8—PSK
—— 4 Zustande
3 —=— 8 Zustande
10 —— 16 Zustande
—v— 32 Zustande
) —— 64 Zustande
10"‘{ .
/]\
S10°
10°
10_ | | |

9.5 10 105 11 115 12 125 13
Eb/No indB —

Bild 2.25: Analytischen Abschatzung der Bitfehlerrate fir codiek6-PSK und unterschiedliche Anzahl von Zustanden
[VWZP89]

Einen anderen Ansatz, der die geforderte Flexibilitasbeseriicksichtigt, stellt difragmatische TCMon
Viterbi dar [VWZP89]. Ihr Konzept ist in Bild 2.26 illustrié

Der Ansatz der pragmatischen TCM besteht aus einem koowvetigen halbratigen Faltungscodes (NSC) mit
der EinfluBlangeL. = 7, wie er im letzten Semester vorgestellt wurde. Reicht epekisale Effizienz von
n = 1 bit/s/Hz aus, so wird zudbertragung eine QPSK zusammen mit dem NSC-Cale<£ 1/2) verwendet.
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Bild 2.26: Struktur des pragmatischen TCM-Codierers nach Viterbi

Furn = 2 bit/s/Hz ist dagegen die 8-PSK zu wahlen. Dabei wird datedrdformationsbitu; wie bisher
durch den Faltungscode codiert, an der Codierer- bzw. Deeadtruktur im Empfanger (Viterbi) andert sich
also nichts. Das dritte nun zu nutzende Bit eines 8-PSK-®¥gnlvird mit dem zweiten Informationsbit,
(uncodiert) belegt, welches bestimmt, ob die obere (000, 001, 010) oder die untere Halbebene (100, 101,
111, 110) des 8-PSK-Signalraums verwendet wird. Die Augsfaibc, undc; des NSC-Codes legen dann das
konkrete Symbol aus der gewahlten Halbebene fest. ImiSdelgramm treten jetzt also von und zu jedem
Zustand 2 parallele Zweige auf.

Furn = 3 bit/s/Hz muss nun noch ein zweites uncodiertesugihinzugenommen werden. Die beiden unco-
dierten Bitus undugz bestimmen nun den Quadranten, aus dem die codiertery Bitd ¢; das letztendlich zu
sendende Symbol bestimmen.

Durch diese Struktur ist ein hohes MalR? an Flexibilitat dege da sich bei andernder spektraler Effizienz nur
die Anzahl der je Symbol uncodiert Gibertragenen Infororebit andert, nicht aber die Struktur der Codierung.
Natdrlich fuhrt dieser Ansatz nicht zu einer optimaleru8tur, die Verluste gegeniiber der optimalen TCM nach
Ungerbock halten sich jedoch in Grenzen. Bei einer Bitfalate vonP, = 10~° verzeichnet die pragmatische
TCM fur die 8-PSK nur einen Verlust von etwa 0,4 dB gegemnilhegerbocks TCM, bei der 16-PSK sind beide
Verfahren sogar identisch, weil hier auch die Struktur nanberbock einen halbratigen Faltungscode einsetzt.

2.8 Mehrstufencodes nach Imai

2.8.1 Struktur des Codierers

Es wurde bereits mehrfach erwahnt, dass die hier vordtesteCM nach Ungerbock beim AWGN-Kanal zu
optimalen Ergebnissen fihrt. Die verschiedenen Komimnah von Codierungs- und Modulationsverfahren
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fuhren stets zur maximalen kleinsten euklidischen Dizeandie fir die Leistungsfahigkeit beim AWGN-Kanal
entscheidend sind.

Fur Schwundkanale, wie sie haufig im Bereich des MobKfuauftreten, gelten allerdings andere Optimie-
rungskriterien. Hier ist beispielsweise die kleinste Amzanterschiedlicher Symbole zweier Sequenzen ent-
scheidend. Wahrend im binaren Fall beide Kriterien igeht sind, gilt dies fur hoherstufige Modulationsver-

fahren nicht mehr. Ist die kleinste Anzahl unterschiediicBymbole bei zwei Ansatzen identisch, entscheidet
das groRRere Produkt der euklidischen Distanzen entlamiez\wfade.

Der in diesem Abschnitt behandelte Ansatz von Imai wird inlderatur als Mehrstufencod@Aultilevel Code
MLC) bezeichnet. Er zeigt insbesondere bei Schwundkargilewesentlich besseres Verhalten. Die prinzipi-
elle Struktur ist in Bild 2.27 dargestellt und ahnelt inren grundsatzlichen Aufbau dem von Ungerbock.

S [|_um | Codiererj “m Symbolauswahl
Rem . in
: Teilmenge
——————————————————————————————————— z(1)
u .
- 7 ug | Codierer] ¢, V\égt‘l —>
» R, :
. Teilmenge
u; | Codierer Wahl
P "I Rex c der
Teilmenge
Signalraumcodierer
(Mappe))

Bild 2.27: Struktur der Mehrstufencodes nach Imai

Der Unterschied besteht darin, dass bei MLC’s nicht mehr zeiischen codierten und uncodierten Bit un-
terschieden wird. Vielmehr wird nach der seriell-parallshsetzung jedem Zweig ein eigener Codierer mit
entsprechender Komplexitat und Coderate zugeordnetxinet@fall besitzen einige der Codierer die Coderate
R. =1, d.h. an den Signalraumcodierer kbnnen auch uncodiettgelgingen. Eine mogliche Strategie ist die
folgende:

e Zerteile den Signalraum nach dedet-Partitioningnach Ungerbock.

e Aufgrund der wachsenden euklidischen Distanz in den Teiljea besitzen diese nach jedem Partitio-
nierungsschritt eine groReéguivalente Kanalkapaiit.

e Jeder Zweig des Mehrstufencodes entscheidet Uber eimgtidhgrungsschritt.

e Der Code in einem Zweig ist dann derart zu dimensionieress dader Kanalkapazitat der entsprechen-
den Partitionierungsmenge gerecht wird.

e Da die euklidische Distanz von Partitionsstufe zu Partggiufe stetig zunimmt, wachst auch die Kanal-
kapazitat an und die Codes werden immer schwacher.

¢ Im Extremfall besitzen die Zweige, die mit den letzten Riarierungsschritten korrespondieren, gar kei-
nen Codierer mehr (wie auch bei der TCM nach Ungerbock ungrdgmatischen TCM nach Viterbi).

2.8.2 Prinzip der Decodierung

Die Decodierung erfolgt nach dem in Bild 2.28 gezeigten &arén, welches als kaskadierte Decodierung be-
zeichnet wird. Zunachst wird der Code, welcher mit deregrfartitionierungsstufe korrespondiert, decodiert.
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Dies bedeutet, dass bei der Decodierung nicht zwischenZyebolen, sondern zwischen den beiden Partitio-
nierungsmengen entschieden wird. Der Decodierer 1 lizfeei Ausgange, die geschatzten Informationsghit
und die geschatzte recodierte FolgeLetztere enthalt die (geschatzte) Wahl der Partitiumgsmengen der
ersten Stufe zu den jeweiligen Zeitpunkten und ist somi giithtige Entscheidungsgrundlage fir den zweiten
Decodierer. Dieser beschrankt sich nun namlich bei s&nehe nach dem ML-Pfad auf die dur¢hfestge-
legten Partitionierungsmengen. Das Verfahren wird soexgjefihrt, bis die unterste Partitionierungsebene
erreicht wird und der Decodieret zwischen den beiden verbliebenen Symbolen entscheides. mus

Y |Decodierer t
o 1 e I
T, I Decodlererl:
+Cm/1

T, ey Decodierer] ¢
I I_> m I ’

Bild 2.28: Struktur der kaskadierten Decodierung von Mehrstufensode
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Die Struktur hat neben ihrem hohen Aufwand auch noch dentdiattass Fehlentscheidungen eines Decodie-
rers unweigerlich zu Folgefehlern in den nachfolgendenodiecern filhren, es kommt also zu einer Fehlerfort-
pflanzung. Um diesen Effekt zu minimieren, werden z.B. zingscden einzelnen Decodierern (und naturlich
auch den Codierern) Interleaver eingesetzt, die die Bietder am Ausgang eines Decodierers in Einzelfehler
spreizen. Des weiteren kann der gesamte Decodiervorgarigvéaderholt werden, d.h. der erste Decodierer
decodiert nun erneut den empfangenen Datenstrom, jetztrdabder Kenntnis aller tibrigen Entscheidungen —
aul3er seiner eigenen —, usw. (siehe Bild 2.29). Wir erhalbenit einen iterativen Decodierprozel3. Wie spater
noch gezeigt wird, ist es dann von Vorteil, Decodieraldwnién einzusetzen, die neben der harten Entscheidung
auch ein Mal3 fur die Zuverlassigkeit des Ergebnissesrlefoft-In/Soft-Out-Decodgr

T1 I__..._>
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Decodlererl:
(i &)
cﬁ) v e X0
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Bild 2.29: Struktur der kaskadierten Decodierung mit Iterationen Mahrstufencodes
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2.8.3 Optimierung

Bezuglich einer Optimierung der gesamten Anordnungtstigh nun die Frage, wie die Coderaten in den ein-
zelnen Stufen zu wahlen sind, damit sich insgesamt eiriohidg leistungsfahiger Code ergibt. Eine einfache
Moglichkeit besteht beispielsweise darin, allen Stufen dleichen Code zuzuweisen. Dieser Ansatz tragt aber
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nicht der Tatsache Rechnung, dass jeder Partitioniertuigssin anderes Signalraumalphabet zur Verfigung
steht. Damit sieht jeder Codierer einen unterschiedliciguivalenterlJbertragungskanal mit entsprechender
Kanalkapazitat. Aul3erdem ware es sinnvoll, moglictestke Codes in den ersten Stufen einzusetzen, um bei
der Decodierung Folgefehler zu vermeiden.

Kapazitat der einzelnen Partitionierungsmengen

&

-10 -5 0 5 10 15 20
Kapazitat der einzelnen Partitionierungsstufen

1 ‘ N were
+C(l)
+C(2)

0.5

0
-10 -5 0 5 10 15 20
Es/Np in dB —
Bild 2.30: Kanalkapazitat fur Mehrstufencodes (8-PSK) beim AWGHREI

Theoretisch kann dieses Problem mit Hilfe der Informatioasrie gelost werden. Fir jede Teilmenge des
Signalraumalphabets, die durch dget-Partitioninggebildet wird, kann die Kanalkapazitat geman Gl. (2.14)
berechnet werden. Beispielsweise besitzt das Gesamtsjisteine 8-PSK die im oberen Diagramm von Bild
2.30 gezeigte Kapazitat. Im ersten Partitionierungstiamtstehen zwei QPSK-Signalraume mit entsprechend
verringerter Kapazitat, im zweiten Schritt dann vier BRBl€ngen.

Dabei ist zu beachten, dass die codierten Bit der einzeltdgiersnicht ein Symbol innerhalb der jeweiligen
partitionierten Mengen auswahlen, sondern sie bestimdneiMenge selbst, die dann in der folgenden Par-
titionierungsstufe verwendet werden soll. Somit wird diapiézitat einer bestimmten Stufe nicht anhand der
Symbole einer Teilmenge bestimmt, sondern durch Parigiang der Teilmengen. Es kann gezeigt werden,
dass die Kapazitat’(1) der ersten Partitionierungsstufe aus der Differenz deraiitgsten von 8-PSK und
QPSK berechnet wird

C(1)=C(8—- PSK)—C(QPSK) . (2.32)

Entsprechend gilt fur die nachste Partitionierungsstuf
C(2) =C(QPSK)— C(BPSK) (2.33)

und trivialerweise”' (3) = C(BPSK). Die Ergebnisse zeigt das untere Diagramm in Bild 2.30ifie 8-PSK.

So weist die erste Partitionierungsstufe die geringsteakitdt auf, da hier zwischen zwei QPSK-Mengen un-
terschieden werden muss, deren gegenseitige euklidisigt@nPen sehr gering sind. Aul3erdem kommt noch
der Nachteil der Mehrfachreprasentation hinzu, da jededdeus mehreren Symbolen besteht. In der zweiten
Stufe nimmt die Kapazitat zu, hier wird zwischen BPSK-Menginterschieden. Die groldte Kapazitat besitzt
die letzte Stufe, da hier nur eine normale BPSK-Modulati@attfindet, die Kurve ist schon aus dem letzten
Semester bekannt. Die Summe aller Kurven ergibt dann dieXtiiskurve der 8-PSK aus dem oberen Dia-
gramm.
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Die Codierung ist nun derart vorzunehmen, dass in den epPsteitionierungsstufen starke Codes (Gedachtnis,
Coderate) eingesetzt werden, da hier die Kapazitat amgggn ist. In den letzten Ebenen der Partitionierung
reichen dann relativ schwache Codes aus, unter Umstaratan sogar ganz auf eine Codierung verzichtet
werden. Die Bilder 2.31 und 2.32 zeigen die Ergebnisseifig £6-PSK und eine 16-QAM.

Kapazitat der einzelnen Partitionierungsmengen

T T =S Q

4 :

—— 16-PSK o®

3f —— 8-PSK Y-S D RS PR :
2

2B

[EEN

—0160 -5 0 5 10 15 20 25
Kapazitat der einzelnen Partitionierungsstufen

1 ‘ RS 665560006
—= C(1)

= C(2)
C(3)
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-10 -5 0 5 10 15 20 25
Es/Ngin dB —
Bild 2.31: Kanalkapazitat fur Mehrstufencodes (16-PSK) beim AW&&ahal

Kapazitat der einzelnen Partitionierungsmengen

4 ‘
—o— 16—-QAM
3 — 8-QAM 1
—— 4-QAM
2H —— 2-QAM .
1, -
-10 -5 0 5 10 15 20
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Bild 2.32: Kanalkapazitat fur Mehrstufencodes (16-QAM) beim AW®dnal
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2.9 TCM in der Modemtechnik

Modem: Modulator -Demodulator

Der Telefonkanal ist ein pradestiniertes Medium fir densktz der TCM. Hier gilt es namlich, Uber einen
sehr schmalbandigen Kanal moglichst hohe Datenrateninat endglichst hohen Qualitat (geringe Fehlerra-
te) zu Ubertragen. Die derzeit aktuellen Modems nach V@thkn bis zu 55,6 kbit/s Giber einen Kanal mit
nur 3,2 kHz Bandbreite Uibertragen; das ist mit einer elrdachinaren Modulationsform nicht moglich. Hier
mussen bandbreiteneffiziente Verfahren wie die TCM zuns&nkommen.

Telefonkanal:
Bandbreite: AWGN-Kanal miB < 3.200 Hz
Signal-Rausch-Abstand: E, /Ny = 28 dB. .. 36 dB
Kanalkapazitat: Cc? =B.1d (1 + f,—o) =30 ... 38 kbit/s
(bei reiner AWGN-Storung)

20 =2B1d (1+ £ ) =56 ... 70 kbit's

Entgegen der Annahme reiner AWGN-Stérungen treten aefdekanalen auch Impulsstorungéhyersprechen,
Mehrwegeausbreitung und nichtlineare Storungen auft@#ichliche Kapazitat liegt also unter der oben an-
gegebenen.

Standards durch CCITT / ITU

CCITT: Comit Consultatif International deéllégraphique et &éphonique)
jetzt ITU: International Telecommunication Union

V.26: — 1962, 1968 als Standard
— uncodierte 4-PSK
— 2,4 kbit/s bzw. 1,2 kbaud
— analoger, fester Entzerrer (Kompromif3 fur mittleres Kareil)

V.27: - 1967
— uncodierte 8-PSK
— 4,8 kbit/s bzw. 1,6 kbaud
— durch groRere Bandbreite dispersiver Kanat System empfindlicher
— einstellbarer, analoger Entzerrer

V.29:  — uncodierte 16-QAM
— 9,6 kbit/s bzw. 2,4 kbaud
— System noch empfindlicher
— Entzerrung durch digitalen T-Entzerrer

Erstjetzt halt die Kanalcodierung Einzug in die Modemtekhda die technologische Entwicklung mittlerweile
soweit voran geschritten ist, dass relativ aufwendigea¥edn wie die Decodierung der TCM realisierbar sind.

V.32: - 1981
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— 32-QAM TCM (rotationsinvariant, von Wei)
— 14,4 kbit/s bzw. 3,6 kbaud
— Fractional Spacing Equalizedigitaler T-EntzerrerJberabtastung

V.33: - 128-QAM TCM
— 14,4 kbit/s bzw. 2,4 kbaud
— 64-QAM TCM
— 12 kbit/s bzw. 2,4 kbaud

V.34: - 960-QAM TCM
— adaptive Anpassung an den Kanal (Ausmessen des Kanaldeticin)
— CoderatenR,. = 2/3 (16 Zustande)R. = 3/4 (32 Zustande)R. = 4/5 (64 Zustande)
- B=3,2kHz
— 2,4 kbit/s. . . 28,8 kbit/s

V.34: - 960-QAM TCM
— adaptive Anpassung an den Kanal (Ausmessen des Kanaldegticin)
— CoderatenR,. = 2/3 (16 Zustande)R. = 3/4 (32 Zustande)R. = 4/5 (64 Zustande)
- B=3,2kHz
— 2,4 kbit/s. . . 28,8 kbit/s

Ein wichtiger Aspekt der Modem-Technik ist die Entzerrurgs d'elefonkanals. Schon in den 80er Jahren,
als noch uncodiert Gbertragen wurde, konnte die Dateramafigrund besserer Entzerrungsverfahren deutlich
verbessert werden. Nach den analogen Entzerrern wurdanegend digitale T-Entzerrer eingesetzt, da die
optimale MLSE-Ldsung viel zu aufwendig war. Entscheidgniigkgekoppelte Entzerrer eignen sich eben-
falls nicht, weil einerseits die Riickkopplung der deteltén Werte ohne Einbeziehung der Kanaldecodie-
rung zu viele Folgefehler verursachen wiirde, und andeitergine Berlicksichtigung der Decodierung zu
grof3e Verzogerungszeiten mit sich bringt. Eine Altermastellt die adaptive Vorcodierung nach Tomlinson-
Harashima dar, die nach entsprechender Kanalschatzerfgigliale sendeseitig so vorverzerrt, dass nach der

Ubertragung nur noch geringe Kanaleinfliisse auftreten.
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