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SYMBOLE UND ABKURZUNGEN

Symbole und Abkiirzungen
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Kapitel 1

Motivation

Uber ein einzelnes Glasfaserkabel kénnen heute Datenraten von 1000 Gbit/s und mehr iibertragen
werden; auch stark gerichtete optische Freiraumsysteme, z. B. zur Verbindung von Satelliten oder
zur Vernetzung von Geb#uden untereinander eingesetzt, lassen Ubertragungsgeschwindigkeiten von
einigen Gbit/s zu. Aber welches Potential bietet das optische Medium zur drahtlosen, ungerichteten
Indoor-Kommunikation?

Offensichtlich ist die Technologie optischer Sende- und Empfangsbauelemente weit fortgeschrit-
ten, zumindest wenn es sich um Komponenten fiir faseroptische Anwendungen handelt. Deren
,Breitbandigkeit* in Verbindung mit dem unreglementierten optischen Frequenzspektrum sugge-
riert deutliche Vorteile gegeniiber der Mobilfunkiibertragung — Funkfrequenzen sind ein bekann-
termaflen knappes Gut.

Allerdings hat die optische Nachrichteniibertragung im Bereich drahtloser, lokaler Netzwerke
z. Z. keine ernstzunehmende Bedeutung. ,,Massenhafte“ Verbreitung haben Infrarot-Schnittstellen
nur in Fernbedienungen oder als IrDA-Module — bei letzteren vor allem aufgrund des sehr geringen
Preises und nicht aus Griinden einer besonders hohen Funktionalitét.

Das Argument der enormen Bandbreite, die das optische Medium bietet, ist die Motivation der
wichtigsten internationalen Forschungsaktivitéiten. Hervorzuheben sind vor allem die Arbeiten der
Berkeley-University und der British-Telecom.

Auch in der vorliegenden Arbeit steht die ungerichtete Infrarot-Breitbandiibertragung im Mit-
telpunkt. Einen ganz wesentlichen Teil nimmt die Vorstellung einer experimentellen 16-Mbit/s-
Schnittstelle ein. Diese Schnittstelle wurde fiir ein ,,Inhome Digital Network® — nachfolgend nur
noch mit IHDN bezeichnet — konzipiert und aufgebaut. Das Entwicklungsziel bestand nicht aus-
schlieBlich in einer hohen Datenrate, sondern auch und vor allem im niedrigen Preis, den ein
potentielles Produkt aufweisen soll: Er soll den einer Funklésung unterbieten.

Aufgrund des inkohiirenten Ubertragungsprinzips ist der notwendige Aufwand bzgl. der Sig-
nalverarbeitung bei Infrarot i. allg. deutlich geringer als bei Funk: Die sendeseitige LED oder
Laserdiode beinhaltet die Funktionalitét eines (Intensitits-) Modulators und einer Antenne; die
empfangsseitige Photodiode wirkt sowohl als Antenne als auch als Direktempféanger, sie impliziert
noch dazu rdumlichen Diversity-Empfang.

Die Parameter beider Komponenten bestimmen ganz wesentlich die Eigenschaften einer Ver-
bindung. Dementsprechend nimmt die Technologie — besonders die des Empfingers — in der
vorliegenden Arbeit einen breiten Raum ein. Es sind gerade technologische Fortschritte oder Maf3-
nahmen, durch die eine hohere Datenrate, aber auch eine leistungseffizientere Ubertragung moglich
wird.
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16 KAPITEL 1. MOTIVATION

Die effiziente Unterdriickung von Storlicht stellt eine der grofiten technologischen Herausfor-
derungen der optischen Indoor-Ubertragung dar. Umgebungslicht, das zum Photostrom beitrigt,
reduziert die Empfingerempfindlichkeit — bei einer hohen Datenrate fillt die Bilanz bzgl. der auf-
zubringenden Signalleistung deshalb u. U. sehr schlecht aus. Beziiglich der Storlichtunterdriickung
wird ein neuer, vielversprechender Ansatz vorgestellt, der in seiner einfachsten Variante auch mit
den Moglichkeiten, die die heutige Technik bietet, umgesetzt werden kann.

Als besonders hartnéickige Storquelle erweist sich die Sonne; deren spektrale Intensitét ist im
sichtbaren Teil der optischen Strahlung am grofiten. Bei erster Betrachtung scheint deshalb der
nahe Infrarot-Bereich, in dem z. B. IrDA-Schnittstellen arbeiten, falsch oder zumindest ungiinstig.
Auch auf diesen Aspekt wird eingegangen — schliefilich favorisier(t)en andere Forschergruppen
alternative Wellenlédngen.

Wichtige iibertragungstechnische Fragen werden vor allem in den Kapiteln zur Modulation
und zum Kanal diskutiert. Beispielsweise wird geklért, welche Vorteile bzgl. der notwendigen Sig-
nalleistung durch Modulations- bzw. durch Codierverfahren im Grenzfall {iberhaupt zu erreichen
sind, wenn von der praktisch besonders wichtigen Binériibertragung ausgegangen wird. Aktuel-
le faseroptische Ubertragungssysteme profitieren in hohem Mafle von der Anwendung des , Wel-
lenlingenmultiplex“; aber fithren dhnliche Mainahmen auch bei drahtlosen optischen Verbindungen
zu Vorteilen?

Die Betrachtungen zum Kanal erméglichen eine Beurteilung der verschiedenen Ubertragungs-
konzepte. Eine detailierte Bewertung, durchgefithrt anhand der Giitekriterien Sendeleistung oder
mogliche Ubertragungsrate, kann aus Griinden des Umfangs dieser Arbeit nicht fiir jede erdenkli-
che Sender-Empfinger-Konfiguration erfolgen. Notwendig waren die Untersuchungen aber in jedem
Fall, um das richtige Ubertragungskonzept fiir die IHDN-Schnittstelle zu abzuleiten.

Das folgende Kapitel dient dem Uberblick. Es zeigt, da8 die wesentlichen Unterschiede zwischen
Funk- und optischer Ubertragung vor allem eine Ursache haben: die Detektionscharakteristik der
Photodiode.



Kapitel 2

Uberblick und Stand der Technik

2.1 Vergleich von Funk- und Infrarotiibertragung

Drahtlose Dateniibertragung auf der Basis von Infrarot (IR) besitzt eine Reihe von Vorteilen
gegeniiber Funk: Ganz wesentlich ist die Verfiigbarkeit eines nicht reglementierten Spektralbe-
reichs mit enormer Bandbreite, der prinzipiell Breitbandverbindungen im GHz-Bereich ermoglicht.
Mit der zunehmenden Zahl drahtloser Indoor-Applikationen bzw. dem Wunsch, leitungsgebundene
Losungen durch drahtlose zu ersetzen, ergibt sich ein stindig wachsender Bedarf an nutzbaren
Frequenzen, der durch das optische Medium befriedigt werden kann. Dem kommt zugute, dafl
IR-Systeme gleicher Wellenldnge in benachbarten Riumen durch die rdumliche Begrenzung der
Strahlung interferenzfrei koexistieren kénnen. Zudem kann IR auch in sensiblen Umgebungen ein-
gesetzt werden, in denen sich die Verwendung von Funk verbietet oder mit Schwierigkeiten ver-
bunden ist; Beispiele sind Krankenh&user, Flugzeuge oder Produktionsumgebungen mit starken
elektromagnetischen Storfeldern.

Im Gegensatz zu Funksystemen, die hiufig Uberlagerungsempfénger nutzen, setzt IR-Ubertra-
gung im Indoor-Bereich Direktempfang und damit Intensitéitsmodulation des Lichts voraus!. Mit
diesem einfachen Ubertragungsprinzip und der zunehmenden Verbreitung optischer Standardkom-
ponenten wie Photo- und Laserdioden sind generell sehr kostengiinstige Losungen moglich.

Multipath-Fading (Fast Fading) des Trigersignals als ein wesentliches Problem der Funkiiber-
tragung tritt in IR-Systemen durch den im Vergleich zur Wellenldnge grofien Detektor nicht auf;
die Photodiode als Intensitéitsdetektor realisiert implizit rdumlichen Diversity-Empfang [1]. — Im
allgemeinen verhindert aber schon die spektrale Charakteristik des Senders solche Feldstdrkeinter-
ferenzen. Ist die Koh#renzzeit des Senders klein gegeniiber der Bitdauer, konnen sich reflektierte
und gegebenenfalls direkte Signalkomponenten nur beziiglich der Intensitét iiberlagern.

Den genannten Vorteilen stehen allerdings auch Nachteile gegeniiber: Vordergriindig ist ne-
ben der Gefahr der Abschattung die Sensibilitéit gegeniiber Umgebungslicht. Das erste Problem
kann durch redundante Lichtausbreitungspfade zwischen Sender und Empfianger auf Kosten der
libertragbaren Bitrate reduziert werden. So ermdglichen diffuse IR-Systeme sehr robuste Verbin-
dungen, weil aufgrund nichtspiegelnder Reflexionen des Signals an der Zimmerdecke, an Wéinden
oder an Einrichtungsgegenstéinden viele unabhéngige Ausbreitungswege entstehen. Das zweite Pro-

'Bei optischem Uberlagerungsempfang wiire allein die Frequenzstabilisierung der Sende- und Lokallaser sehr auf-
wendig, selbst wenn Zwischenfrequenzen im GHz-Bereich akzeptiert wiirden. Das Hauptproblem bestiinde allerdings
in der konstruktiven Uberlagerung des elektrischen Feldes reflektierter Signalkomponenten (unterschiedliche Polari-
sationszustinde, Nullphasenwinkel) mit dem Feld des Lokallasers.

17
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blem mufl im Zusammenhang mit der aktuellen Detektortechnologie gesehen werden. Das optische
Empfangsspektrum verfiigbarer Detektoren ist derartig breit, dafl der empfangene Umgebungslicht-
anteil bzw. der damit verbundene Photostrom mehrere Grofienordnungen iiber dem des eigentli-
chen Signals liegen kann. Der Photostrom wird aufgrund der korpuskularen Natur des Lichts aber
unweigerlich von Schrotrauschen begleitet, so dafl die Empfindlichkeit des optischen Empféngers
i. allg. weit unter der eines Funkempfingers zuriickbleibt. Deshalb bené&tigen zumindest ungerichte-
te IR-Systeme bei 6konomisch vertretbaren Empféngerflichen vergleichsweise hohe Sendeleistungen
bzw. unterstiitzen nur geringe Reichweiten.

Auch der oben genannte Vorteil der rdumlichen Begrenzung erweist sich dann als Nachteil, wenn
grofie Versorgungsbereiche bei geringen Bandbreiteforderungen abzudecken sind (z. B. schnurlose
Telefonie). Hier miifite, im Unterschied zum Funk, jeder Raum mit einem eigenen Netzzugriffspunkt
versehen werden.

An dieser Stelle mufl auch das Problem der Modulationsverzerrung durch Mehrwegedispersi-
on erwidhnt werden. Wihrend bei stark gerichteten optischen Freiraumsystemen die erreichbare
Ubertragungsbandbreite allein durch die elektronischen Komponenten bestimmt wird, verursacht
bei ungerichteten Varianten die zeitliche ,, Verschmierung* des Empfangssignals infolge der schon
erwiahnten Reflexionen eine Bandbreitebegrenzung. Um hohe Datenraten (> 10...20 Mbit/s) zu
erreichen, miissen bei solchen Systemen entweder aufwendigere optische Sende- bzw. Empfangs-
komponenten eingesetzt oder zusétzliche Signalverarbeitungsalgorithmen implementiert werden.

2.2 IR-Kanal

2.2.1 Modellierung

Im vorigen Abschnitt wurde bereits angesprochen, daB kohérente optische Ubertragung als Ba-
sis von Indoor-Systemen unzweckmiBig ist. Die Uberlagerung der optischen Signalkomponenten
erfolgt aufgrund der zeitlich und réumlich eingeschréinkten Kohérenz (im Normalfall) beziiglich
der Lichtintensitdt bzw. -leistung. Unter diesen Voraussetzungen kann die Wellennatur des Lichts
vernachléssigt und der optische Kanal als lineares, zeitinvariantes System hinsichtlich der Moment-
anleistung p(t) aufgefaBt werden. Im Sinne der Systemtheorie wird p(¢) als Amplitude behandelt,
entsprechend folgt fiir die spektrale Amplitudendichte P(f) des Signals p(t) durch Fouriertransfor-
mation

P(f) = /_ O:O p(t)e 20y (2.1)

Im physikalischen Sinne ist P(0) allerdings die optische Energie des Vorgangs p(t). Mit den Trans-
formierten P, (f) und P..(f) des Sendesignals py,(t) bzw. des Empfangssignals p,,(t) wird der
optische Kanal durch die Ubertragungsfunktion

Holf) = 720 22)

bzw. dessen Impulsantwort h.j(t) beschrieben, wobei fiir H.,(0) im gesamten weiteren Text die
Notation

Hy = Hp(0) (2.3)

verwendet werden soll. Hy entspricht dem Verhéltnis der mittleren optischen Signalleistungen

1 1
Pro = Jim /T pret)dt und Py = lim — /T pea(t) dt (2.4)



2.2. IR-KANAL 19

am Empfianger und Sender. Die Kanalddmpfung ag ist demnach durch a9 = —101g(Hy) dB gegeben.

Es ist leicht moglich, dieses Modell der optischen Ubertragungsstrecke um das der Photo-
diode als optisch-elektrischer Wandler zu ergénzen. Die Photodiode konvertiert die empfangene
Strahlungsleistung des Signals nicht wie eine Funkantenne in eine proportionale elektrische Sig-
nalleistung, sondern in einen proportionalen Signalstrom — negative Signalamplituden sind damit
unmoglich. Demnach liegt Direktempfang vor; zudem ist die elektrische Signalleistung proportio-
nal zum Quadrat der optischen Leistung. Fiir den Photostrom gilt unter Vernachléssigung des
dynamischen Verhaltens der Diode die Beziehung

ire(t) = R-pro(t) = R - pa(t) * hen(t), (2.5)

wobei der Proportionalitdtsfaktor R als spektrale Diodenempfindlichkeit bezeichnet wird. Er héngt
u. a. von der Betriebswellenldnge ab.

Der Signalstrom 4, (t) ist infolge der Teilchennatur des Lichts in jedem Fall von einem Schrot-
rauschstrom ipeise(t) tiberlagert. Die Leistungsdichte von iy4is¢(t) wird jedoch i. allg. nur zu einem
Bruchteil vom Signalstrom selbst bestimmt. Hauptursache ist vielmehr ein durch zusétzlich detek-
tiertes Umgebungslicht hervorgerufener Strom Ip,, der hiufig mehrere Gréflenordnungen stérker
ausfillt als der des Signals. (Zur Vereinfachung wird I, als Gleichstrom angesehen, was praktisch
zumindest bei natiirlichem Umgebungslicht gegeben ist.)

Unter der Bedingung Iy, > iy, (t) ist der Schrotrauschstrom ipeise(t) signalunabhéngig; seine
spektrale Leistungsdichte (zweiseitig) ist konstant

N(f) = No = qly, (g: Elementarladung) |, (2.6)

wobei anzumerken bleibt, daf i,isc(t) aufgrund der grofien Anzahl der Elementarereignisse, die
zum Photostrom beitragen, in préziser Weise als normalverteilt modelliert werden kann.

Kanal bis zum Photodiodenausgang

: inoise(t) :

| |

| . | o D D D - - - —

1 Pix (t) prx(t) lrx(t) I 'si 1 !

% gnalangepalites zum

| Ben(0) R 1 Filter : Entscheider
| | L - o 1

! optischer Photodiode |

| |

Kanal

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Abbildung 2.1: Modell der IR-Uberstrecke, ergéinzt durch ein signalangepaBtes Filter: Das dyna-
mische Verhalten der Photodiode wird zunéchst vernachléssigt. Der Photostrom i,,(¢) wird durch
additives, normalverteiltes Rauschen i,;sc(t) gestort. Es ist zu beachten, da§ die Impulsantwort
hen(t) des optischen Kanals auch an die winkelabhéngige Ausstrahlcharakteristik des Senders sowie
an die winkelabhéngige Empfangscharakteristik des Detektors gebunden ist; h.p(t) wird also durch
Sender- und Empféingerparamter mitbestimmt.

2.2.2 Besonderheiten durch Intensititsmodulation und Direktempfang

Durch den quadratischen Zusammenhang zwischen der elektrischen und der optischen Signallei-
stung am Empfinger wird auch das Signal-zu-Storleistungsverhéltnis (SNR) am Entscheider vom
Quadrat der optischen Signalleistung bestimmt. Dadurch ergeben sich im Vergleich zum Funk
andere Zusammenhénge zwischen Sendeleistung, Reichweite und Bitrate.
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Um den grundsétzlichen Einflufl von Intensitatsmodulation und Direktempfang auf das SNR zu
berticksichtigen, wird das dynamische Verhalten der Ubertragungsstrecke zuniichst vernachlissigt.
Neben der Impulsantwort der Photodiode sei demnach auch die des optischen Kanals durch einen
gewichteten Diracstofl gegeben. Es gilt also

Hch(f) = H() bzw. hch(t) == H() (5(t) . (27)

Schliefit sich, wie in Abb. 2.1 dargestellt, an den Photodiodenausgang ein signalangepafites Filter
an, dessen Bandbreite bei gegebenem Modulationverfahren und gegebener Signalform proportional
mit der Bitrate Ry, wéchst, so fithrt die Rauschkomponente i,,4;sc(t) des Photostroms am Ausgang
des angepaflten Filters zu einer Rauschvarianz proportional zu Rj. Fiir das Verhéltnis ¢ aus Sig-
nalleistung und Storleistung gilt demnach bei gegebenem Modulationverfahren und gegebener Sig-
nalform die Beziehung

(RP2)? _ " (HyRP;)?

o=k
Iy Ry, Iy Ry,

k : Konstante. (2.8)
Ausdruck (2.8) verdeutlicht bemerkenswerte Eigenheiten der IR-Ubertragung. So entspricht eine
Variation der Leistung des optischen Nutzsignals um 3 dB einer Variation des SNR am Entscheider
um 6 dB. Erhoht sich die Kanalddmpfung ag infolge einer groferen Ubertragungsdistanz um den
Betrag Aag, so reduziert sich das SNR demnach um 2Aaq (in dB). Soll allerdings fiir ein konstantes
SNR ein um Aag erhdhter Pfadverlust durch Variation der Sendeleistung ausgeglichen werden, gilt
der gleiche Zusammenhang wie bei linearen Empféngern, ndmlich AP;,[dB] = Aay.

Interessant ist auch der Zusammenhang zwischen der Datenrate und optischer Nutzsignallei-
stung. Bei Erhchung der Bitrate um eine Oktave wéchst die bendtige Signalleistung nur um 1.5 dB,
so daf die zur Ubertragung eines Bits erforderliche optische Energie um 1.5 dB sinkt, solange keine
Quanteneffekte zu berticksichtigen sind. Die Energieeffizienz als Reziprokwert der benotigten opti-
schen Energie je Bit nimmt theoretisch also mit steigender Bitrate zu! In der Praxis stehen einer
beliebigen Erhchung der Datenrate zur Senkung des Energiebedarfs allerdings Bandbreitebegren-
zungen, quadratisches Verstérkerrauschen und eine eingeschrinkte Sendeleistung entgegen.

Zur Veranschaulichung werden in Abb. 2.2 die relativen Abhéngigkeiten einiger Parameter bei
idealer LOS-Ubertragung (LOS: Line-of-Sight) dargestellt und mit denen einer Funkverbindung
verglichen.

2.3 Systemkonzepte

IR-~Verbindungen kénnen sowohl iiber direkte Lichtausbreitungspfade als auch iiber indirekte rea-
lisiert werden. Indirekte Verbindungen werden hauptséchlich durch Reflexionen an Wanden oder
der Zimmerdecke erméglicht. Dabei wird die Eigenschaft vieler Umgebungsmaterialien ausgenutzt,
IR-Strahlung unabhéngig vom Einfallswinkel diffus zu reflektieren. Indirekte Signalkomponenten
werden immer dann detektiert, wenn sich deren Reflexionsgebiete innerhalb des Empfanger-FOV
(FOV: Field-of-View) befinden.

Ein weiteres wichtiges Unterscheidungsmerkmal von IR-Konfigurationen ist die Richtcharakte-
ristik des Senders bzw. des Empféangers. Die winkelabhéngige Abstrahlcharakteristik und der FOV
sind — neben dem praktischen Gesichtspunkt, ob eine Ausrichtung notwendig ist oder nicht —
entscheidende Parameter fiir den Pfadverlust einer Verbindung oder deren Anfilligkeit gegeniiber
Mehrwegeausbreitung. Ein grofler Akzeptanzwinkel des Empfangers fiihrt auflerdem zu einem ho-
hen Anteil an detektiertem Hintergrundlicht und der Gefahr, direkter Sonnenausstrahlung ausge-
setzt zu sein.
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Abbildung 2.2: Vergleich von Funk- und Infrarot-Ubertragung: Dargestellt sind die relativen
Abhéngigkeiten der optischen Sendesignalleistung und der Ubertragungsdistanz von der Bitrate.
Hinsichtlich der Reichweite wurde von LOS-Verbindungen ausgegangen, so dafl die Empfangslei-
stung mit dem Quadrat der Entfernung sinkt.

Aktuelle Systemvorschliage setzen aufgrund der Probleme ungerichteter Verbindungen héufig
auf segmentierte Sender oder Empfinger, die eine Vielzahl gerichteter Subkanéle aufbauen. Sie
profitieren dabei von der prinzipiellen Eigenschaft, daf} sich Licht bzw. infrarote Strahlung mit Hil-
fe von Linsen verhéaltnisméflig einfach biindeln 1483t. Durch die gezielte Auswahl einzelner Kanéle
bzw. deren Wichtung kénnen erhebliche Verbesserungen z. B. hinsichtlich des SNR erreicht werden.
Bezahlt werden diese Verbesserungen allerdings oft durch deutlich komplexere und damit teure-
re optische bzw. optoelektronische Komponenten. Prinzipiell zielen die Entwicklungen damit in
eine dhnliche Richtung wie Funk-Systeme mit intelligenten Antennen bzw. wie MIMO-Techniken
(MIMO: Multiple Input Multiple Output).

Nachfolgend werden einige wichtige Systemvorschldge und Realisierungen vorgestellt.

2.3.1 Systeme mit gerichteten LOS-Verbindungen

Solche Punkt-zu-Punkt-Verbindungen profitieren von niedrigem Pfadverlust, geringer Mehrwege-
dispersion sowie einem kleinen Anteil an detektiertem Hintergrundlicht. Verbunden mit dem ge-
ringen Empfinger-FOV koénnen auflerdem effektive optische Konzentratoren eingesetzt werden, die
sich bei gegebener Photodiodenfliche durch vergleichsweise grofie Wirkfléichen auszeichnen?. Bei-
spielsweise wurde in einem Experiment von Eardley [2] eine Datenrate von 1 Gbit/s erreicht. Die
Divergenz des 8-mW-Senders betrug nach einer Ubertragungsdistanz von 40 m zwischen 0.5 und
2 m, der Empfanger-FOV mafi +0.35°. Als optischer Konzentrator diente ein Teleobjektiv mit
einem eingangsseitigen Durchmesser von 10 cm.

Interessant sind solche Verbindungen u. a. im Zugangsnetz zum Anschlufl einzelner Gebiude an

2Ahnlich dem Richtgewinn einer Funkantenne #uflert sich eine erhéhte Richtwirkung des optischen Empfingers
in der Moglichkeit, die zur Strahlungsdetektion wirksame Flache mit Hilfe einer Optik gegeniiber der blolen Photo-
diodenflache zu erhohen. Eine solche Optik wird i. allg. als ,,Konzentrator® bezeichnet.
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ein Festnetz oder im Indoor-Bereich zur Verbindung einzelner Basisstationen, wie von Acampora
[3] vorgeschlagen.

ungerichtetes LOS-System LOS-System mit sektorisierter Basisstation

Basisstation Basisstation

sendendes Terminal empfangendes Terminal sendendes Terminal

empfangendes Terminal

Abbildung 2.3: Systemkonzepte mit LOS-Verbindungen zwischen den Terminals: Das linke Bild
zeigt eine Konfiguration mit ungerichteten Transceivern. Up- und Downlink kénnen z. B. durch un-
terschiedliche Wellenlédngen getrennt werden. Rechts ist ein System dargestellt, dessen Basisstation
sektorisierte Sende- und Empfangskomponenten besitzt.

2.3.2 Ungerichtete und zellulare LOS-Systeme

Abb. 2.3 links zeigt schematisch ein ungerichtetes LOS-System, bei dem Verbindungen drahtloser
Terminals® grundsitzlich iiber eine Basisstation aufgebaut werden. Im Fall von Multiplex-Uber-
tragung steuert die Basisstation auch den Zugriff der drahtlosen Stationen auf den gemeinsamen
Kanal.

Je nach Applikation mufl die Basisstation einen bestimmten Raumbereich — im Idealfall eine
wohldefinierte Zelle — abdecken. Das gleiche gilt fiir die Terminals, allerdings wird hier fiir ein
gutes Leistungsbudget haufig eine hohere Richtwirkung der Transceiver (und damit ein mehr oder
weniger aufwendiges Ausrichten) toleriert.

Die eben genannten Parameter bestimmen wesentlich die Ubertragungseigenschaften eines sol-
chen Systems und konnen stark variieren. Durch kleine Zellen 148t sich eine gute Leistungsbilanz
bei geringer Mehrwegedispersion erreichen, allerdings mufl dann u. U. eine Versorgung durch meh-
rere gekoppelte Basisstationen erfolgen. Ein solcher Vorschlag wurde durch Pakravan/Kavehrad [4]
gemacht. Grundsétzlich bleibt zu bemerken, daf§ sowohl der Pfadverlust als auch die Anfalligkeit
gegeniiber Mehrwegedispersion geringer als bei diffusen Systemen ausfallen.

Als praktisches Beispiel sei wiederum ein Demonstrator der British-Telecom genannt, der den
Downlink realisiert [5]. Dort kénnen innerhalb einer 2.2 m x 2.2 m grofien und durch einen holo-
graphischen Transmitter definierten Zelle 50 Mbit/s iibertragen werden. Der (Halbwinkel-) FOV
des Empfiangers betriagt 10°, die Sendeleistung 40 mW.

2.3.3 LOS-Systeme mit sektorisierten Sende-/Empfangskomponenten

Ein grofler Empfanger-FOV oder ein breites Abstrahlverhalten kann auch durch mehrere gerichtete
Einzelelemente mit unterschiedlicher Orientierung realisiert werden, siche Abb. 2.3 rechts.

3Der Begriff ,, Terminal“ wird allgemein fiir drahtlose Geréite verwendet — unabhingig davon, ob diese portabel
sind (Laptops, Handhelds etc. ) oder nicht (Drucker, PC).
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Wird der Empfianger der Basisstation beispielsweise sektorisiert aufgebaut, mufl im Idealfall
nur ein einzelnes Detektorelement fiir den Empfang des vom Terminal gesendeten Signals aktiviert
werden. Da sich in diesem Fall einerseits der Umfang des detektierten Hintergrundlichts reduziert
— das Einzelelement deckt ja einen entsprechend geringeren Winkelbereich ab — und andererseits
der Einflufl der Mehrwegedispersion sinkt, konnen &uflerst leistungseffiziente Verbindungen reali-
siert werden. Auflerdem ist die Implementierung von raumlichem Vielfachzugriff (Space-Division
Multiple Access, SDMA) moglich. Allerdings erhéht sich mit zunehmender Anzahl der Sektoren
auch der technologische Aufwand.

Eine schon 1993 von Kavehrad [6] im Zusammenhang mit einem non-LOS-System vorgeschla-
gene Realisierungsmoglichkeit eines Empfiangers mit sehr vielen Einzelelementen sieht die Kombi-
nation eines Objektivs mit einem Photodiodenarray, &hnlich einer CCD-Kamera, vor. Solche als
»Imaging-Receiver” bezeichneten Losungen werden derzeit von der University of Berkeley [7, 8],
der British-Telecom [9] und der Oxford-Universitat [10] favorisiert.

Hinsichtlich des Kostenaspekts und der Einbaugréfie sind Losungen mit hohem Diversity-
Gewinn sicher vorwiegend fiir Basisstationen interessant. Daf sich allerdings Varianten, bei denen
die Basisstation fiir das ,einfache“ Zustandekommen von Sichtverbindungen an der Decke instal-
liert wird, tatséchlich etablieren werden, ist aus Sicht des Autors fraglich. In diesem Zusammenhang
muf} auch bedacht werden, dafi aktuelle Entwicklungen im Mobilfunk durch die Anwendung hoch-
wertiger Ubertragungsverfahren, wie z. B. OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplex), oder
durch die Implementierung adaptiver Antennen auch Datenraten bis zu 155 Mbit/s erméglichen
und hier — auf lange Sicht — eine Integration der Transceiver moglich ist. Als Beispiel sei ein
Demonstrator im 5/24 GHz Bereich der Firma SONY genannt, der iiber eine Entfernung von 80 m
eine Datenrate von 40 Mbit/s ermdglicht [11].

2.3.4 Diffuse Systeme

diffuses System quasidiffuses System

N #

x . ; sendendes Terminal
empfangendes Terminal sendendes Terminal

empfangendes Terminal

Abbildung 2.4: Non-LOS Systemkonzepte am Beispiel eines diffusen Systems (links) und eines
quasidiffusen Systems mit sektorisierten Empféngern und sogenannten Multibeam-Sendern, die
mehrere Reflexionsspots erzeugen

Abb. 2.4 links zeigt ein diffuses IR-System. Durch die Vielzahl der aus unterschiedlichen Rich-
tungen empfangenen Reflexionskomponenten erweisen sich solche Systeme als sehr robust ge-
geniiber Abschattung? und lassen — weitgehend unabhiingig von den Einrichtungsbedingungen
— eine freiziigige Plazierung bzw. Orientierung der Transceiver zu. Auflerdem sind ad-hoc-Verbin-
dungen zwischen drahtlosen Endgerdten moglich.

4Dafiir miissen allerdings geniigend Systemreserven bestehen, d. h., ein gefordertes SNR muf auch beim Fehlen
einzelner Empfangspfade erreicht werden.
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Diese grofien Vorteile werden durch einen hohen Pfadverlust und Anfilligkeit gegeniiber Hin-
tergrundlicht erkauft. Aulerdem begrenzt Mehrwegedispersion 6konomische Losungen derzeit auf
etwa 10 Mbit/s. Zwar wurden experimentell auch 50 Mbit /s erreicht [12] — dabei betrug aber die
Reichweite trotz der hohen optischen Sendeleistung von 475 mW nur 2.9 m.

Ein besonders hoher Pfadverlust tritt dann auf, wenn der Sender eine Lambert’sche Abstrahl-
charakteristik besitzt. In diesem Fall ist die Strahldichte des reflektierten Signals {iber der ge-
samten Deckenfliiche sehr inhomogen®. Dadurch sinkt die Empfangsleistung u. U. mit der vierten
Potenz des horizontalen Sender-Empfanger-Abstands. Verbesserungen hinsichtlich der Dampfung
bzw. Reichweite lassen sich konsequenterweise dann erreichen, wenn durch den Sender innerhalb des
Empfinger-FOV eine konstante Strahldichte — oder allgemeiner — eine konstante Signalleistung
erzeugt werden kann. Durch Tavares [13] wird deshalb vorgeschlagen, anstatt eines Senderbauele-
ments mit breiter Abstrahlcharakteristik mehrere unterschiedlich orientierte Emitter mit schlanker
Charakteristik zu verwenden. Kavehrad [14, 15] propagiert, solche ,, Multibeam-Transmitter® mit
Hilfe holographischer Diffusoren zu realisieren. Bei der in [15] vorgestellten Variante werden dabei
an der Decke bis zu 100 kleine Reflexionspunkte, die auch als Spots bezeichnet werden, erzeugt,
welche jeweils eine identische Leistung abstrahlen.

2.3.5 Quasidiffuse Systeme mit Multibeam-Sendern und sektorisierten Emp-
fangskomponenten

Auch bei Ubertragung ohne direkte Sichtverbindung lassen sich mit sektorisierten Empfingern
Vorteile gegeniiber Einzeldetektoren erzielen. Und zwar dann, wenn zur Signaldetektion nur we-
nige Einzelsektoren aktiviert werden miissen. In diesem Fall reduziert sich entsprechend dem klei-
neren Raumwinkelbereich, den die aktiven Sektoren abdecken, wieder der Anteil des empfange-
nen Storlichts; auflerdem sinkt die Anfilligkeit gegeniiber Mehrwegedispersion. Demnach muf ein
Sender, der sinnvoll mit einem sektorisierten Empfinger kombiniert werden soll, einige wenige®
Reflexionsspots erzeugen, die sich (aus Sicht des Empféngers) durch entsprechend geringe Winkel-
ausdehnungen auszeichnen. Im Idealfall muf3 fiir die Detektion eines dieser Spots nur ein einzelner
Empfangssektors aktiviert werden?, vgl. Abb. 2.4. Jeder der Reflexionsspots — erzeugt durch einen
Multibeam-Sender — kann demnach als passive Basisstation mit der Abstrahlcharakteristik eines
idealen Lambertstrahlers aufgefaBt werden. Um eine #hnlich robuste Ubertragung wie bei diffu-
sen Verbindungen zu gewéhrleisten, miissen sich innerhalb des Empfanger-FOV allerdings mehrere
Spots mit méoglichst unabhéingigen Ubertragungswegen befinden, die auf unterschiedliche Emp-
fangselemente abgebildet werden.

Als problematisch kann sich bei Spot-Diffusing-Konfigurationen die maximal zuléssige Sende-
leistung der Einzel-Beams erweisen; mit zunehmender Richtwirkung — also abnehmender Win-
kelausdehnung der Spots — sinkt die zulédssige Sendeleistung deutlich, vgl. dazu auch Abb. A.3,
Anhang A. Soll die Verbindung aber auch dann zustande kommen, wenn nur ein einzelner Spot
empfangen wird, muf} eine vergleichsweise grofie Sendeleistung zur ,virtuellen Basisstation“ (in
Form des Reflexionsspots) transportiert werden.

Erstmals erfolgte der Vorschlag eines Spot-Diffusing-Ubertragungssystems von Yun/Kavehrad

®Die Zimmerdecke ist i. allg. der wichtigste diffuse Reflektor.

Smindestens einen

"Das Hintergrundlicht wird als isotrop angenommen, was bei (mehrfach) reflektierter, also indirekter Storstrahlung
recht gut erfiillt ist. Trifft Storlicht mit geringer Winkelausdehnung den Empféinger — z. B. direktes Sonnenlicht —,
fithrt auch die Kombination aus ,normalen“ Sendern mit breiter Abstrahlcharakteristik und kaskadierten Empféingern
zu Vorteilen hinsichtlich des SNR — schliellich kénnen einzelne Empfangssektoren deaktiviert werden. Die Gewinne
sind allerdings mit Multibeam-Sendern i. allg. ungleich hoher.
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1993 [6]. Als aktuelles Realisierungsbeispiel sei ein Prototyp genannt, der derzeit an der Berkeley-
University aufgebaut wird [8]. Der Sender besteht aus 8 mit einer Elevation von 70° angeordneten,
stark gebiindelten Lasern, die insgesamt 600 mW optische Leistung emittieren. Fiir den Empfianger
wird eine Kombination aus drei abbildenden Linsen und einem Photodiodenarray verwendet, siehe
Abb. 2.5. Diese Anordnung erreicht bei einem eingangsseitigen Durchmesser von 30 mm und einem
Photodiodenarray mit (beachtlichen) 23 mm Durchmesser einen FOV von annéhernd 45°. Das
Array besteht aus 37 Einzelelementen, deren Ausgangssignale getrennt weiterverarbeitet werden.
Es wird eine Datenrate von 100 Mbit/s erwartet. Die horizontale ,, Zielreichweite“ wird mit 4.5 m
angegeben.

83-nm-Interferenz-
filter

Eingangslinse, Durchmesser: 3 cm

Antireflexions-
schicht

Photodiodenarray mit
37 Elementen, Durchmesser: 2.3 cm

Abbildung 2.5:  Imaging Receiver* der Berkeley University [8]: Die Photodioden haben hexago-
nale Fléchen, um das Blickfeld des Empfangers moglichst effizient in einzelne Sektoren aufteilen zu
konnen. Fiir den FOV werden 45° Halbwinkel angegeben. Die Darstellung ist nahezu im Verhéltnis
1:1.

2.4 Infrarot-Standardisierungen

2.4.1 IrDA

Die Infrared Data Association (IrDA) wurde 1993 gegriindet, um fiir die IR-Datenkommunikati-
on einen offenen Standard zu etablieren. Dabei sollten Losungen fiir einfache, gerichtete Punkt-
zu-Punkt-Verbindungen zwischen Geréten wie Computern, Druckern oder LAN-Zugriffspunkten
entwickelt und spezifiziert werden (LAN: Local Area Network).

IrDA-Produkte lassen derzeit Punkt-zu-Punkt-Verbindungen bei einer maximalen Datenrate
von 4 Mbit/s zu. Im sogenannten IrPHY-Standard (IrPHY: Infrared Physical Layer [16]) sind
fiir den Sender und Empfianger minimale Halbwertswinkel von 15° vorgeschrieben. Arbeiten zwei
Transceiver im ,,Standard-Modus®, muB dabei eine minimale Ubertragungsdistanz von 1 m erreicht
werden, die sich im ,,Low Power-Modus* auf 0.2 m reduziert. Als Modulationsverfahren ist fiir Da-
tenraten kleiner 4 Mbit /s RZ-OOK (Return-to-Zero On-Off Keying) spezifiziert. Die Ubertragung
bei 4 Mbit/s basiert auf 4-PPM (Pulse-Position Modulation). Durch einen Vorschlag von IBM-
Ziirich wurde die Spezifikation kiirzlich um einen 16 Mbit/s Modus erweitert. Obwohl die IrDA-
Architektur prinzipiell auch Punkt-zu-Multipunkt-Verbindungen ermdoglichen wiirde, wurde diese
Eigenschaft nie im Link Access Protocoll implementiert [17], so daB die Ubertragung auf Punkt-
zu-Punkt-Verbindungen beschrankt bleibt. Es existiert eine Reihe von Applikationsprotokollen, die
beispielsweise den Zugriff auf LAN nach dem IEEE 802-Standard (IrLAN) oder den Austausch von
Bildern zwischen digitalen Fotoapparaten, Druckern oder PCs (I'TRAN-P) ermdglichen.
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2.4.2 Advanced Infrared

Der ,,Advanced Infrared Standard“ ist ein neuer Standard der IrDA, der die Funktionalitit von
IR-Schnittstellen auf ad-hoc-Kommunikation und griéflere Reichweiten erweitert. Die wesentlichen
Beitrédge bei der Schaffung dieses Standards lieferten die IBM-Forschungszentren in Ziirich und in
Toronto durch Arbeiten wie [18, 19].

Der Standard beriicksichtigt durch eine variable Datenrate die stark schwankende Qualitét
des ungerichteten IR-Ubertragungskanals (Anteil der Hintergrundlichts, aktuelle Kanalkonfigura-
tion, Sender-Empfianger-Abstand). Die Datenrate kann in Bin#rschritten von maximal 4 Mbit/s
auf minimal 250 kbit/s reduziert werden. Das entspricht bei LOS-Verbindungen einer mdoglichen
Verdopplung der Ubertragungsdistanz, siche Abb. 2.2. So wird die nominale Reichweite fiir Trans-
ceiver der ,,Long Range Class* auch mit 4 m im 4-Mbit/s-Modus und mit 8 m im 250-kbit/s-Modus
angegeben, LOS-Verbindungen mit idealer Ausrichtung vorausgesetzt [20]. Da die Transceiver im
Falle von implementierten , wide-angle ports“ jetzt auch Halbwertswinkel zwischen 60° und 75°
aufweisen konnen, erlaubt der neuen Standard prinzipiell auch diffuse Verbindungen. Deren Reich-
weite ist allerdings nicht spezifiziert und wird deutlich geringer als die oben genannten LOS-Werte
ausfallen.

Das MAC-Protokoll (MAC: Medium Access Control) basiert auf dem Austausch von RTS-
und CTS-Mitteilungen (RTS: Request-to-Send, CTS: Clear-to-Send). Die Gefahr von Kollisionen,
hervorgerufen durch verdeckte Terminals, soll durch moglichst symmetrische Ubertragungskanéle
zwischen den Transceiverpaaren reduziert werden. Fiir diese Funktionalitdt wird eine sogenannte
,, Transceiver-Paritéat* gefordert. Dafiir muf3 jeder Transceiver dasselbe Produkt aus emittierter
Strahlstérke (Sender) und minimal benétigter Bestrahlstiarke (Empfanger) aufweisen — und zwar
winkelunabhéngig.

2.4.3 IEEE 802.11

Der Standard IEEE 802.11 fiir drahtlose WLAN (Wireless LAN) enthélt drei unterschiedliche Phy-
sical-Layer-Spezifikationen, die einen gemeinsamen MAC-Layer nutzen. Der Physical-Layer fiir In-
frarot-Ubertragung wurde fiir diffuse Konfigurationen entwickelt [21]. Er unterstiitzt in Abhéngig-
keit des Modulationsverfahrens 16-PPM oder 4-PPM Datenraten von 1 Mbit/s bzw. 2 Mbit/s.
Die optische Impulsleistung betréigt in beiden Féllen 2 W. Die Abstrahlcharakteristik ist fiir dif-
fuse Ubertragung optimiert und kann durch Arrays mit unterschiedlich orientierten LEDs erreicht
werden.

Der MAC-Layer beruht auf CSMA/CA (Carrier-Sense Multiple Access with Collision Avoi-
dance); die Reservierung des Kanals wird wiederum durch den Austausch von RTS und CTS-
Mitteilungen bewirkt. Um eine Dateniibertragung mit falscher Synchronisation zu vermeiden, ist
der Header eines Zeitrahmens mit einem Feld zur Fehlererkennung (CRC-Feld, CRC: ,,Cyclic Red-
undancy Check“) versehen.
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Modulationsverfahren

Im Indoor-Bereich setzt IR-Ubertragung Intensitéitsmodulation und Direktempfang voraus. Dem
optischen Sendesignal wird die Information durch Variation der Momentanleistung aufgepragt;
negative Signalamplituden sind damit unmdoglich. Aufgrund der schon im letzten Abschnitt ange-
sprochenen Auswirkungen des Direktempfangs auf das Signal-Rausch-Verhéltnis gelten auch fiir
das Modulationsverfahren besondere Gegebenheiten.

In diesem Kapitel werden Varianten mit binirem' Sendesignal besonders ausfiihrlich vorgestellt
und hinsichtlich ihres Leistungs- und Bandbreitebedarfs analysiert. Das Sendesignal besteht dabei
aus einer Folge von logischen ,,0 und ,,1“-Impulsen mit den zugeordneten Leistungen Null und ﬁm,
die aber nur im einfachsten Fall — dem von On-Off Keying (OOK) — mit den zu iibertragenden
Binédrwerten der Quelle korrespondieren. Binére Verfahren sind aufgrund der einfachen Realisierung
von Sender und Empfanger sehr attraktiv. Die entsprechenden Gegebenheiten bei Mehrpegeliiber-
tragung oder solcher mit elektrischen Untertrigern werden beispielsweise in [22, 23, 24] detailiert
dargestellt.

Wird Binércodierung vorausgesetzt und angenommen, dafl die maximale Zeichenfrequenz allein
durch die Grenzfrequenz des Kanals — und nicht etwa durch die konkreten spektralen Eigenschaf-
ten des Modulationsverfahrens bzw. der Codierung — bestimmt wird, dann ist NRZ-OOK das
Modulationsverfahren mit der héchsten Bandbreiteeffizienz. Andere Verfahren besitzen jedoch, bei
erhohtem Bandbreitebedarf, eine bessere Effizienz beziiglich der optischen Signalleistung.

In diesem Zusammenhang soll in Abschn. 3.4.1 die Frage beantwortet werden, welcher Gewinn
hinsichtlich der Leistung durch Bindrcodierung iiberhaupt erreicht werden kann — auf Kosten einer
erhohten Bandbreite. Danach werden die wichtigsten Modulationsverfahren vorgestellt, die ohne
zusitzliche Kanalcodierung? tatsichlich einen Vorteil gegeniiber OOK versprechen. Dazu zihlen
drei Varianten der Pulse-Position Modulation (PPM), die neben OOK potentielle Kandidaten fiir
das THDN-System sind.

Die bisherigen Aussagen bezogen sich auf einen einzelnen IR-Kanal, iiber den die Verbin-
dung realisiert wird. In Abschn. 3.5 soll geklédrt werden, ob die Nutzung verschiedener Triger-
wellenldngen, wie sie bei faseroptischen Systemen sehr verbreitet ist, Vorteile gegeniiber Eintréger-
varianten in sich birgt. AbschlieBend wird auf das Problem der ratenadaptiven Ubertragung ein-
gegangen.

Lund notwendigerweise unipolarem
2im Sinne einer fehlerkorrigierenden oder fehlererkennenden Codierung
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KAPITEL 3. MODULATIONSVERFAHREN

3.1 Anforderungen und Einordnung verschiedener Verfahren

Zunéichst sollen die wesentlichen Anforderungen diskutiert werden:

o Leistungs- bzw. Energiebedarf: Durch die quadratische Detektionscharakteristik der Photo-

diode sind besonders Basisbandverfahren mit niedriger Impulsdichte geeignet.

Elektrische Untertriager miissen mit einem zusétzlichen redundanten Gleichanteil versehen
werden, damit die Bedingung p,(t) > 0 erfiillt wird. So muf} die mittlere optische Signallei-
stung bei ,,Single-Subcarrier Modulation“ mit QPSK (Quadriphase-Shift Keying) gegeniiber
OOK um ca. 1.5 dB erhoht werden [22]. Da Laserdioden erst ab einem bestimmten Schwell-
strom effizient arbeiten, sind in diesem Fall sogar noch hohere Verluste in Kauf zu nehmen.

Besonders ineffizient sind sogenannte ,,Multiple-Subcarrier Modulations“, die N Untertréger
nutzen (N > 1). Da jedem einzelnen Untertréger nur 1/N-tel der gesamten optischen Lei-
stung zur Verfiigung steht und es sich beim Detektor um eine quadratische Variante handelt,
resultiert gegeniiber einer Eintrédgervariante ein zusétzlicher Verlust von 51g IV; identische
Verfahren zur Modulation der bzw. des Untertréigers vorausgesetzt.

Bandbreitebedarf: Bandbreitebegrenzungen treten sowohl durch Mehrwegedispersion als auch
durch die Sende- und Empfangsbauelemente auf. Eine Reduzierung des Bedarfs gegeniiber
OOK ist durch Mehrpegeliibertragung , durch mehrstufige Untertréigermodulationen (z. B.
L-ary QAM, Quadrature-Amplitude Modulation) oder durch die Verwendung verschiedener
optischer Triagerwellenléingen (bzw. Kanile) moglich. In Bezug auf die Multiple-Subcarrier-
Verfahren muf} beachtet werden, dafl zwar Intersymbolinterferenzen mit zunehmender Anzahl
von Untertrédgern reduziert werden kénnen, die Untertréger selbst aber mit steigender Fre-
quenz geddmpft werden [22, 25]. Anders ausgedriickt: Der benétige Gesamtbandbreitebedarf
bleibt bei Ausfiihrungen mit mehreren Untertridgern gegeniiber solchen mit nur einem einzel-
nen Untertriger gleich, wenn der oder die Untertrédger mit identischen Verfahren moduliert
werden.

Beriicksichtigung von Hochpaffilterung bzw. Hochpaficharakteristik: Leuchtstoffrohren, ins-
besondere aber Energiesparlampen, fiihren zu additiven Stérungen im Photodiodenstrom,
die bis in den Bereich einiger 100 kHz reichen und entsprechend unterdriickt werden miissen.
Auch der Gleichstrom, der durch das Hintergrundlicht erzeugt wird, mufl durch Wechsel-
spannungskopplung der Diode an den Verstirker beseitigt werden®. Modulationsverfahren
wie PPM besitzen bei Soft-Decision vorteilhafterweise eine inhérente Hochpaficharakteristik.
Unproblematisch sind auch Untertréagerverfahren.

Implementierungsaufwand: Da bei Mehrpegel- oder Untertriagerverfahren héhere Anforde-
rungen an die Linearitdt von Sender- und Empfanger gestellt werden, sind Varianten mit
bindrem Sendesignal zu favorisieren. Auch die Ansteuerung einer Laserdiode oder LED ge-
staltet sich fiir bindre Signale deutlich einfacher. Bzgl. der Linearitdt ist bei nicht-bindren
Verfahren insbesondere die mdgliche Amplitudenbegrenzung am Verstéirkerausgang des Emp-
fangers kritisch, die bei — zum Zwecke eines niedrigen Rauschbeitrags — grof§ dimensionier-
ten Lastwiderstdnden und hohen Eingangspegeln eintreten kann.

Eignung fiir Vielfachzugriff (Multiple Access): Verfahren mit mehreren Untertréigern lassen
sich leicht mit dem Kanalzugriff kombinieren. Der Wegfall der zeitlichen Synchronisation

3

sonst ist mit einer Séttigung des Verstérkers zu rechnen
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Kanal
S
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Abbildung 3.1: Modell der Strecke zwischen Nachrichtenquelle und Senke fiir NRZ-OOK und L-
PPM (Ausdriicke in eckigen Klammern): Definitionsgem&8 treten keine Intersymbolinterferenzen
auf.

bei Verzicht auf TDMA (Time-Division Multiple Access) wird bei ,,Subcarrier Multiple Ac-
cess“ (SCMA) durch eine dann notwendige Frequenzsynchronisation erkauft. Durch den in
Abschn. 2.2.2 angesprochenen , Energiespareffekt® bei Erhohung der Datenrate ist aber z. B.
ein OOK-TDMA System erheblich energieeffizienter als ein vergleichbares QPSK-System mit
N-Untertriagern*. AuBerdem miiBten die Kaniile bei , reinem* SCMA auch wihrend evtl. Sen-
depausen aufrechterhalten werden, was wenig effizient ist.

Aus der faseroptischen Ubertragung ist bekannt, dafl sich PPM recht gut mit CDMA (Code-
Division Multiple Access) kombinieren 148t. Zwar wurde durch Elmirghani [26] eine Adaption
auf die drahtlose Ubertragung vorgeschlagen, aus Sicht des Autors ist CDMA fiir die drahtlose
optische Ubertragung aber generell wenig attraktiv. Einerseits steht einer Nutzung das Near-
Far-Problem entgegen, das im Zusammenhang mit dem eingeschréankten Regelumfang der
Ausgangsleistung optischer Sendebauelemente gesehen werden mufl und im zitierten Artikel
ignoriert wird. Andererseits ist die spektrale Spreizung zumindest bei ungerichteter IR- Uber-
tragung durch den Tiefpaficharakter des optischen Kanals problematisch; und Fast-Fading,
eine der groften Herausforderungen im Funk, gilt es bei inkohérenter optischer Ubertragung
ohnehin nicht zu ,,bekdmpfen®.

3.2 Modalititen

Fiir die nachfolgenden Analysen wichtiger binérer (unipolarer) Modulationsverfahren sollen zunéchst
die gleichen Randbedingungen wie in Abschn. 2.2.2 gelten:

e Die Ubertragung erfolgt bei einer Nettobitrate Ry und ist kontinuierlich.
e Es treten keine Intersymbolinterferenzen (ISI) auf.

e Das Empfangssignal wird durch additives, weiles Rauschen mit Gaufy’scher Amplitudenver-
teilung gestort.

Der Kanal wird demnach durch die Parameter Hgy, R und Ny beschrieben. Abb. 3.1 zeigt die
verwendeten Symbole anhand von OOK und der spéter behandelten PPM-Variante L-PPM.

Die Gegeniiberstellung der verschiedenen Verfahren erfolgt im wesentlichen nach der Methodik
von Barry [22]; Vergleichsparameter sind die erforderliche mittlere optische Sendesignalleistung Py.cq
und die bendtige Bandbreite B,..,. OOK dient als Referenz, wobei die entsprechenden Bezugsgrofien
mit P,y und By bezeichnet werden. Obwohl OOK und L-PPM auch in [22] vorgestellt werden, ist
eine ausfithrliche Behandlung u. a. fiir das Verstdndnis der fiir die Konzeption des IHDN-Systems
durchgefithrten numerischen Analysen unumgénglich.

4Hier wird im einfachsten Fall jeder Station ein einzelner Untertriger zugeordnet.
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Allgemein werden die Sendesignale durch den Ausdruck

o0
ptz(t) = Z xch,nPtxhtx(t - nTch) mit Tchn € {O) 1} (31)
n=—oo

dargestellt, wobei zu bertiicksichtigen ist, daf§ die Bindrwerte x , nur im Fall uncodierter OOK-
Ubertragung mit den Binéirwerten xp,n der Quelle iibereinstimmen; das gleiche gilt fiir den Zusam-
menhang zwischen dem zeitlichen Raster T, der Binrzeichen und dem Bitintervall T, = 1/Ry.
13,595 ist die Impulsleistung des Senders. Als Tréigersignale sollen Rechteckimpulse der Breite T,
Timp < Ttp, dienen

hm(t):rect< t —1> mit rect(t):{l e (1S1/2 0 (3.2)

Timp 2 0 sonst

Entsprechend Abb. 3.1 wird das Sendesignal in der Modellvorstellung erzeugt, indem ein Pulsform-
filter, dessen Stofantwort durch (3.2) gegeben ist, mit der Stoffolge xch,nﬁmé(t —nT,,) angeregt
wird. Beim Empfangsfilter soll es sich in diesem Abschnitt um ein bzgl. der sendeseitigen Recht-
eckimpulse angepafites Filter mit der StoBantwort

1 t 1
hya(t) = - Tect — = 3.3
(6) = rec (Tm 2) (3.3)

handeln. Die bendtige Bandbreite B, eines Verfahrens wird iiber die Einzelimpulsbreite 75,
definiert

Breg = mit  Thp < Top - (3.4)

T’imp
Im vorliegenden Fall ist B,., also dquivalent mit der zweiseitigen Rauschbandbreite des Empfangs-
filters. Aulerdem entspricht By fiir Tjy,), = Tep der Binérzeichenfrequenz (wobei synonym auch
der Begriff , Rasterfrequenz“ benutzt wird).

Der Wert fiir die benétige Signalleistung P, wird fiir jedes Verfahren durch die geforderte
Bitfehlerwahrscheinlichkeit festgelegt.

t
Py () T

AN
P
0 Tg t

Abbildung 3.2: Zur Definition der Impulsleistung ]3m, der Impulsbreite Tj,,, und des Binérzei-
chenintervalls T,

3.3 Referenzverfahren NRZ On-Off Keying

OOK ist ein grundlegendes und einfach zu implementierendes bindres Modulationsverfahren. Bei
NRZ-Format entsprechen die Impulsbreite und die Rasterung der Biné&rzeichen dem Bitintervall
Ty, folglich ist der Bandbreitebedarf

Breq = Book = Rb mit Timp = dch — Tb = 1/Rb . (35)
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Im vorliegenden Fall stimmen die Bindrwerte x.  in (3.1) mit den zu iibertragenden Bindrwerten
xp,n, der Quelle iiberein; es gilt: x, ,, = T3, V1. Die Impulsleistung des Senders betrégt 13m =2P;,.
Mit dem signalangepafiten Filter nach (3.3) ergibt sich am Entscheider zu den Abtastzeitpunkten
t = (n+ 1)T} ein Amplitudenhub ¥4, von RP,, = 2RP,, und somit ein SNR von

_ (ymam/z)z . (Rﬁm/z)z _ (Rpm)z (3 6)
e= Urzwise B BreqNO B RyNo . ‘

Der Term o,4;s¢ ist geméf Abb. 3.1 der Effektivwert der Rauschstérung ny,eise(t) am Ausgang des
signalangepafiten Filters, also der gefilterten Rauschkomponente des Photostroms. Die minimal
notwendige optische Signalleistung am Empfanger P, ¢4 ist an die geforderte Bitfehlerwahrschein-
lichkeit pe req bzw. das notwendige SNR

Oreq = 2[erfcil(2pe,req)]2 (3.7)

gebunden. Fiir P, ;¢4 folgt

V QrequNO (3 8)

R

Der Ausdruck erfc™!(-) ist die inverse komplementire Fehlerfunktion.

Pr:v,req = Pm;,ook =

3.4 Leistungseffiziente bindre Verfahren

3.4.1 Kanalkapazitit und minimale Leistung beim NRZ-Format

Ein linearer Kanal der Grenzfrequenz f, (idealer Tiefpal) mit additiven Stoérungen durch wei-
Bes, normalverteiltes Rauschen am Kanaleingang, besitzt bei einer mittleren Signalleistung® S eine
Kanalkapazitat von C* = f1d[1 + S/(2f,No)]. Bei inkohédrenter optischer Ubertragung ist diese
grundlegende Formel Shannon’s nicht anwendbar; denn einerseits setzt ein mittlerer Transinforma-
tionsgehalt von 0.51d[1 4+ S/(2f4No)] Bit pro Zeichenintervall bei einer Signalleistung S ein mit-
telwertfreies Signal mit Gaufy’scher Amplitudenverteilungsdichte voraus, das iiber den Intensitéts-
kanal nicht iibertragen werden kann. Andererseits ist die Zeichenfrequenz 2f, an si(-)-Funktionen
als Trigersignal gebunden. Auch deren Ubertragung ist ohne zusitzlichen Amplitudenoffset nicht
moglich.

In diesem Abschnitt sollen keine Untersuchungen zur Kanalkapazitéit des optischen Intensitéts-
kanals im Sinne eines Grenzwertes bei optimierter Signalform und -verteilungsdichte erfolgen. Viel-
mehr wird nach der Kanalkapazitéit gefragt, die sich im praktisch besonders wichtigen Fall eines
binéiren Sendesignals ergibt, dessen maximale Zeichenfrequenz durch den Ubertragungskanal be-
grenzt ist. Aus der Kanalkapazitdt kann — bei gegebenen Werten fiir die Zeichenfrequenz, die
Nettobitrate und die Bitfehlerwahrscheinlichkeit pe e, — der theoretische untere Grenzwert der
benotigten Signalleistung P, relativ zur benétigten Leistung bei uncodierter OOK-Ubertragung
berechnet werden. Variationsparameter ist dabei wie in den folgenden Teilabschnitten die Bin&rzei-
chenfrequenz bzw. der Bandbreitebedarf nach der Codierung.

Fiir die Analysen wird mit T}, = T, vom NRZ-Format ausgegangen. Auflerdem wird an-
genommen, dafl die maximale Binérzeichenfrequenz B,., = 1/T¢, allein vom Kanal und nicht
auch durch die spektrale Charakteristik der Codierung bestimmt wird. Die relative Héaufigkeit der
logischen ,,1“-Impulse sei durch p;, 0 < p; < 1, gegeben.

SFiir die signaltheoretische Leistung wird hier zur Abgrenzung von der optischen Leistung P absichtlich das
Symbol S verwendet.
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Bei einem Binérsignal ist der mittlere Transinformationsgehalt H(z;y) pro Raster T, der
Zeichenfolge auf ein Bit begrenzt. Dieser Wert wird fiir p; = 0.5 bei storungsfreier Ubertragung
erreicht. Wird das Sendesignal allerdings durch additives Rauschen gestort, ist der Gehalt niedriger.
Allgemein ist H(x;y) durch den Ausdruck

H(z;y) = H(y) — H(y/x) (3.9)

gegeben. Fiir die Ausgangsentropie H(y) gilt in Abhéngigkeit der Verteilungsdichte

1—p1 Y’ ) p1 ( (y — Rpra:/pl)2>
p(y) = ————exp | — + exp | —
V2T O noise < 207%02'56 V 2T Onoise 207%02'56

des gestorten (und abgetasteten) Signals y am Entscheider® definitionsgemf

H(y) = / h p(y)ld[p(y)] dy ,

—00

wobei 02 ;.. = ByegNo fiir die Rauschvarianz steht. Mit dieser Rauschvarianz korrespondiert nach

[27] eine Irrelevanz H(y/x) von
H(y/x) = 0.51d(27rea,2wise) .

Die obere Kurve in Abb. 3.3 zeigt den mittleren Transinformationsgehalt H(x;y) je Impulsintervall
fir Byeg = Ry und Py = Pry o0k, als Funktion der Impulsdichte py. Fiir p; = 0.5 erreicht H(z;y) (na-
hezu) 1 Bit. Wird die Impulsdichte beibehalten, die Binérzeichenfrequenz aber verdoppelt, gentiigt
eine mittlere optische Leistung von P, = P, oo/4.2 fiir einen mittleren Transinformationsgehalt
von etwa 0.5 Bit pro Impulsintervall, also 1 Bit pro Bitintervall. Gem&fl der Darstellung kann die
mittlere optische Leistung bzw. die im Mittel zur Ubertragung eines Bits aufzubringende Energie
bei verdoppelter Binérzeichenfrequenz aber sogar um den Faktor 8.3 gegeniiber den Werten bei un-
codierter OOK-Ubertragung gesenkt werden, wenn die Impulsdichte entsprechend einer maximalen
Transinformation optimiert wird.

Allgemein entspricht die Kanalkapazitit C* bei unipolarer Bin#riibertragung dem Produkt
aus der Binérzeichenfrequenz B,., und dem Extremwert des mittleren Transinformationsgehalts

maxp, {H(x7 y)}

[e.9]

1d(2med? )| - (3.10)

C" = Bregmax {H(x;y)} = Breq [H;f}x {/ p(y)d[p(y)] dy} - %

—0o0
In Analogie zu (3.7) muf} der Kanal bei gegebener Nettobitrate R, und Bitfehlerwahrscheinlichkeit
De,req Mmindestens eine Kapazitit von

C:eq = Rb[l +pe,7‘eq1d(pe,req) + (1 - pe,req)ld(l - pe,req)] (311)

aufweisen, wobei fiir praktisch interessierende Fehlerwahrscheinlichkeiten C',, ~ R}, angesetzt wer-

den kann. Aus dieser Néherung resultiert auch die im obigen Beispiel fiir B,.; = 2R} verwendete
Beziehung H,eq(x;y) = Rp/Breq fir den notwendigen mittleren Transinformationsgehalt pro Im-
pulsintervall.

6Zur Vereinfachung der Schreibweise wird hier fiir das gestérte und abgetastete Signal die Bezeichnung y verwen-
det. Gemidfl Abb. 3.1 steht y fiir den Ausdruck y(nTecr) + nnoise (NTer).
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Abbildung 3.3: Mittlerer Transinformationsgehalt je Impulsintervall: Die obere Kurve entspricht
der Transinformation, die sich mit OOK erreichen 148t. Die unteren beiden Kurven stellen die
Verhiltnisse bei verdoppelter Bindrzeichenfrequenz dar. Die zusétzlichen kleinen Kreise symboli-
sieren diejenigen Wahrscheinlichkeiten, bei denen eine mittlere Transinformation von etwa 1 Bit
pro Bitintervall erreicht wird.

Wie bereits erwéhnt, sollen die informationstheoretischen Betrachtungen dieses Abschnitts
der Evaluierung des moglichen Gewinns bzgl. der optischen Leistung dienen, der durch optima-
le Bindrcodierung auf Kosten einer erhchten Bandbreite (theoretisch) erreicht werden kann. Da
eine analytische Umstellung von (3.9) nach P,, recht aufwendig ist, wurde die erforderliche Signal-
leistung numerisch ermittelt. Dazu wurde P, solange variiert, bis der Extremwert max,, {H (x;y)}
tatséchlich den geforderten Wert H,eq(x,y) = Rp/Byeq erreicht. Die Ergebnisse sind relativ zu den
Gegebenheiten bei uncodierter OOK-Ubertragung in Abb. 3.6 fiir den Bandbreite-Variationsbe-
reich Byeq = Ry ... 4Ry, dargestellt. Bei Verdopplung der Binérzeichenfrequenz 1&8t sich in Uberein-
stimmung mit Abb. 3.3 ein Gewinn von maximal 9.2 dB (Faktor 8.3) erreichen, bei Vervierfachung
betréigt der Gewinn 11.8 dB.

An dieser Stelle soll noch ein besonderes Phdnomen angesprochen werden, das seine Analogie in
der (It. dem hier verwendeten Modell) unbegrenzt moglichen Energiereduzierung durch Erhéhung
der Datenrate findet. Im Gegensatz zu linearen Kanéilen, bei denen der mogliche Gewinn mit
zunehmender Bandbreitespreizung einen Grenzwert erreicht, wéchst der Gewinn beim vorliegenden
quadratischen Kanal mit B,.,/R;, unbeschrénkt. Dieser Sachverhalt 148t sich leicht anhand der
Gegebenheiten bei Anwendung des RZ-Formats nachvollziehen.

3.4.2 Gewinn durch das RZ-Format

Wird die Impulsbreite bei konstanter mittlerer optischer Signalleistung von urspriinglich 73, auf
Y Timp (v: Tastverhiltnis, 0 < v < 1) reduziert, wéchst die optische Impulsleistung um den Faktor
1/, die elektrische Nutzleistung also um den Faktor 1/42. Da sich bei signalangepaBter Filte-
rung die Rauschbandbreite des Empfangsfilters um den Faktor 1/v erhoht, ist das SNR g, bei
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Anwendung des RZ-Formats Faktor 1/v grofier als das bei Nutzung des NRZ-Formats

1
Orz = Onrz— (312)
Y

was einem Gewinn von —5lg~ dB beziiglich der optischen Signalleistung entspricht. Die Verkiirzung
der Impulsbreite ist demnach eine einfache Moglichkeit zur Ausnutzung der quadratischen De-
tektorcharakteristik. Speziell fiir OOK gelten fiir ein konstantes elektrisches SNR, die folgenden
Zusammenhénge

1
Pr:c,req = ﬁ : Prm,ook und Breq = ; Ry . (3'13)

3.4.3 Pulse-Position Modulation

PPM ist ein schon in der faseroptischen oder in der Satelliteniibertragung etabliertes mehrstufiges
Modulationsverfahren (L-ary signaling), siehe z. B. [28]. Auch bei PPM wird die quadratische
Detektionseigenschaft der Photodiode zur Reduzierung der mittleren Signalleistung genutzt, indem
Pulse mit niedriger Impulsdichte, aber hoher Impulsleistung erzeugt werden. Die Information der
Quelle wird bei PPM allerdings durch die Zeitlage eines oder mehrerer Impulse innerhalb eines
Symbolintervalls bestimmt. Von der Fiille der Moglichkeiten der Codierung iiber eine Zeitlage
werden hier nur L-PPM, Multipulse-PPM sowie Overlapping-PPM untersucht, die sich durch einen
konstanten Durchsatz auszeichnen.

Grundsitzlich werden dabei im Mittel Ny, = 1AL (L € N, L > 2) aufeinanderfolgende
Bindrwerte xy 5, der Quelle zu einem neuen Zahlenwert mj, zusammengefafit und durch ein bestimm-
tes von L moglichen Tragersignalen iibertragen. Die Trigersignale bzw. Symbole unterscheiden sich
durch die Position eines oder mehrerer Impulse innerhalb des Symbolintervalls T = Ny;,, Tp. Jedes
Symbol ist in N, (Nep € N, N > 2) sogenannte Chips gleicher Linge T, = Ts/N,j, unterteilt,
an deren Positionen der oder die Impulse in Abhéngigkeit von mj angeordnet werden. Nachfolgend
wird zur Vereinfachung grundsétzlich von NRZ-Pulsen ausgegangen, so dafl Tj,, = T, gilt.

3.4.3.1 L-PPM

In diesem werden L orthogonale Trégersignale verwendet, die sich durch die Position eines einzelnen
Impulses unterscheiden”. Da die Anzahl der verschiedenen Positionen N, dem Symbolumfang
entspricht, folgt fiir die bené6tigte Bandbreite

1

Bre:_:R—
97 T, PldL

mit L= N, . (3.14)
Die Bindrwerte aus Gl. (3.1) sind fiir das k-te PPM-Symbol durch folgenden Ausdruck gegeben

xch,n:{ e 7= e TRL mit  mpe{0...L—1}, n=kL ... (k+1)L—1;

0 sonst

fiir die Impulsleistung gilt P,y = LP,,. Abbildung 3.4 a) zeigt das Sendesignal py,(t) fiir 4-PPM.
Bei signalangepafiter Filterung ergeben sich demnach zu den L Abtastzeitpunkten ¢ = kT +

72-PPM wird auch als Manchester-Coding bezeichnet.
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Abbildung 3.4: Prinzip der L-PPM Modulation am Beispiel von 4-PPM. Der Maximum-
Likelihood Detektor realisiert prinzipiell L verschiedene und hinsichtlich der orthogonalen Symbole
angepafite Filter, deren Ausgangssignale im Symboltakt untereinander verglichen werden.

Tep ... kTs + LT, des k-ten Symbols am Entscheider die von additiven Stoérungen der Varianz
NoByq iiberlagerten Signalamplituden RLP,, oder 0. Das SNR wird hier dquivalent zu (3.6) als

_ (RP,/2)?* (RP,)? LL
O = T BgNo | RyNo 4

(3.15)

definiert, wobei der Index ,,ch“ auf das SNR bzgl. der Chips hinweisen soll. Hinsichtlich der Bitfeh-
lerwahrscheinlichkeit bzw. der erforderlichen Leistung mufl zwischen Empféngern mit Soft-Decision
(SD) und Hard-Decision (HD) unterschieden werden. Bei der ersten Variante handelt es sich um
einen Maximum-Likelihood Detektor, der durch Amplitudenvergleich aller empfangenen Chips ei-
nes Symbols das Symbol mit der gréfiten Wahrscheinlichkeit ermittelt. Demgegeniiber wird bei
HD mit Hilfe eines Komparators mit fester Entscheiderschwelle versucht, die Position des logischen
,,1“-Chips zu bestimmen.

Bei HD wird ein Symbol richtig detektiert, wenn alle L Bin#rentscheidungen fehlerfrei getroffen
werden. Damit folgt bei einer Entscheiderschwelle von LP,, /2 fiir die Symbolfehlerwahrscheinlich-
keit

1 %
Ps,hd = 1-— (1 — Eerfc %)

1
~ Liakﬂ%?. (3.16)

Abb. 3.5 demonstriert die Giite der Ndherungsbeziehung und zeigt, daf§ die Naherung fiir nicht
zu geringe SNR und moderate L eine hohe Ubereinstimmung mit der exakten Lésung besitzt. In
jedem Fall ergibt sich eine zu pessimistische Schétzung der Symbolfehlerwahrscheinlichkeit.

Bei SD erfordert eine fehlerfreie Detektion des Symbols, dafl der paarweise Vergleich der Emp-
fangsamplitude des sendeseitigen ,,1“-Chips mit den (L — 1) {ibrigen Amplituden der ,,0“-Chips das
richtige Ergebnis liefert. Mit o2 = By¢qNo lautet die Losung dann

notse

R L-1
o 1 (y—RR@T y
8 —o0 V 2770noise [ 2072Loise \/%
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Abbildung 3.5: Relative Abweichung der exakten Symbolfehlerwahrscheinlichkeit ps von Schétz-

wert Dy in (3.16) und (3.17). Durch den ,,Wasserfallverlauf* der Fehlerfunktion erfc(-) kann bei
gegebener (und nicht zu geringer) Symbolfehlerwahrscheinlichkeit der Schétzfehler hinsichtlich des
SNR bzw. der Signalleistung vernachléssigt werden.

1 ﬁrgp 1 2 C
~ (L-—1)zerfc M ) (L —1)zerfc Och (3.17)
2 [10? . 2 2

Die Néherung nach (3.17) ist einleuchtend, weil sich fiir jeden Vergleich der effektive Amplituden-
hub, aber auch die Rauschvarianz gegeniiber HD verdoppelt. Der Vergleich von (3.16) und (3.17)
zeigt, da3 SD einen ca. 1.5 dB niedrigeren optischen Leistungsbedarf als HD besitzt.

Die bendétigte Leistung Py req 188t sich durch die Umstellung von (3.16) bzw. (3.17) nach Py,
sehr akkurat abschéitzen, wobei der Zusammenhang zwischen der BER und der Symbolfehlerwahr-

scheinlichkeit durch die Beziehung
L

mps (3.18)

Pe =
[29] gegeben ist.
Fiir den unmittelbaren Vergleich mit den Gegebenheiten bei OOK sind jedoch die folgenden
Niaherungen geeigneter

V2
PT$,T€Q7Sd ~ Pr:v,oodeL .

und

2
Prx,req,hd ~ Prx,oodeL (319)

3.4.3.2 Multipulse PPM (MPPM)

Bei dieser verallgemeinerten Variante einer Zeitlagencodierung enthélt jedes Symbol w logische ,,1“-
Impulse, die auf die N, verschiedenen Chippositionen aufgeteilt werden. Zur Charakterisierung
dient das Wertepaar (N, w). L-PPM ist demnach ein Spezialfall von MPPM fiir ein Codege-
wicht w = 1. Entspricht die Rechteckimpulsbreite wiederum 7T, erhéht sich die Bandbreite bei
Verwendung aller Symbole mit festem Codegewicht w gegeniiber OOK auf

N, N,
Breg=1/Tn = Rypsr  mit L= ( th)’ 1<w< Ny —1. (3.20)
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Mit dem modifizierten Chip-SNR von

(RP::/2)* _ (RPw)* NepldL

_ _ : 3.21
Ol = B egNo RyNo  4uw? (3.21)

ergeben sich in guter Ndherung die Symbolfehlerwahrscheinlichkeiten

1 1
Ps.hd & Nch§erfc:1 / % und  ps q & w(Nep, — w)gerfc 5 (3.22)
Im Fall von SD wurde in (3.22) beriicksichtigt, da8 fiir alle enthaltenen ,,1“-Chips jeweils (N, —w)
richtige Entscheidungen getroffen werden miissen.

Daraus resultieren im Vergleich zu OOK wieder grob die minimalen Leistungen

20 \/§U}
Prareqhd % Prsook e 0 Pry g s % P ook e
rx,req,hd ra,00k N 1AL un rz,req,sd 7,00k N, 1dL

3.4.3.3 Overlapping PPM (OPPM)

(3.23)

Hier sind im Gegensatz zu MPPM nur direkt aufeinanderfolgende logische ,,1“-Chips erlaubt, so
dafl die effektiv resultierende Impulsbreite grundsétzlich w7, ist. Der Symbolumfang ist jetzt
aber nur L = N, + 1 — w.

Die urspriingliche Intention von OPPM war es, bei faseroptischer Ubertragung auch fiir tech-
nologisch auf w7}, begrenzte Laserimpulsbreiten® Datenraten grofier 1/(wTyy,,) zu realisieren.
Technisch moglich wird das mit Hilfe von Verzogerungsleitungen und mehreren Modulatoren [30].

Fiir die Detektion muf das Signal jedoch im T,.,-Raster verarbeitet werden, so dal die Band-
breitedefinition

N,
Breq = 1/Ten = Rbﬁ mit L= Nep +1—w (3.24)

weiterhin berechtigt ist?.

Zur Maximum-Likelihood Detektion kénnen jeweils w aufeinanderfolgende Empfangsamplitu-
den addiert und im zeitlichen Raster T, verglichen werden. Das Empfangsfilter besitzt dann weiter
die Bandbreite 1/Tjy,, und ist durch (3.3) gegeben. Die Verwendung eines Filters der Bandbreite
1/(wTimp), dessen Ausgang ebenfalls im T,j,-Raster verglichen wird, fiihrt zu einem &quivalenten
Ergebnis'®. Hier ergibt sich allerdings bei HD keine minimale Symbolfehlerwahrscheinlichkeit, weil
im Gegensatz zu SD die Korrelation der Rauschamplituden wihrend (w — 1) aufeinanderfolgender
Chips nicht ausgenutzt wird.

Bei einer Filterbandbreite nach (3.24) ist das chipbezogene SNR formal wieder durch (3.21)
gegeben. Fiir die Berechnung der mittleren Symbolfehlerwahrscheinlichkeit miissen die unterschied-
lichen Hammingdistanzen der Symbole untereinander Beriicksichtigung finden, so da8 fiir p, 4q gilt

1t & 1 [20m i—j . li—jl<w
pSdeNZZ Z Eerfc kT mit k= w fiir sonst. (3.25)

i=1j=1,ji

8Der limitierende Faktor ist hier die Bandbreite des Modulators, nicht die der Ubertragungsstrecke oder des
Empfangers.

“Hiufig wird in der Literatur die Bandbreite filschlich als By., = 1/(wTimp) angegeben. Letztlich wird das
dynamische Verhalten aber durch die geforderte zeitliche Auflésung, also Tc; bestimmt. Als Beispiel seien die auf-
einanderfolgenden (5,2)-OPPM-Symbole ,,00011¢ und ,,01100“ genannt.

0allerdings nur, wenn es sich tatséichlich um ein Matched-Filter fiir Rechteckimpulse handelt.
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Abbildung 3.6: Bandbreite- und Leistungseffizienz von PPM bei Soft-Decision im Vergleich zu
NRZ-OOK (pereq < 107?): Die Signalleistung von OOK, L-PPM oder MPPM kann durch An-
wendung des RZ-Formats mit jeder Verdopplung der Bandbreite um 1.5 dB gesenkt werden. Die
Klammerausdriicke haben folgende Syntax: (Nep min--Nehmaz, W)-

Bei hohen SNR geniigt es allerdings, ausschliellich die Fille mit £ = 1 in die Summe einzubeziehen.

Gl (3.25) kann dann weiter zu
2(L-1)1 ‘ [20ch (3.26)
~ ———erfcy/ — . .
Ps,sd 3 2 2
vereinfacht werden.

Die Annahme eines hohen SNR fiihrt auch bei HD zu einem einfachen Ergebnis. Hier sind zwei
Chipfehler innerhalb eines Symbols unwahrscheinlich. Bei nur einem Chipfehler ist die Decodierung
(Entscheidung) dann nicht eindeutig, wenn ein d&uerer Chip des ,,1“-Impulses oder ein unmittelba-
rer Nachbarchip falsch detektiert wird. Wird angenommen, dafl ein Symbol in einem solchen Fall
verworfen wird, ist die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit hier

2(L—1 1 /
Ps,hd ~ (% + 2) §erfc % fir w Z 2. (327)

Die bendtigten Leistungen sind dann wieder etwa

i \/§w
rz,req,hd rz,00k N 1L un re,req,sd rz,00k N ldL ( )

3.4.4 Ergebnisse

Die bisherigen Untersuchungen kénnen nur einordnender Natur sein. Wie in Abschn. 3.1 bemerkt,
ist neben den Parametern Bandbreite- und Leistungsbedarf u. a. auch die Resistenz eines Verfahrens
gegeniiber Hochpafifilterung wichtig. In diesem Zusammenhang sind bei PPM zwar die Symbollénge
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(in Bit) oder das Leistungsdichtespektrum?!! ein Indiz, zufriedenstellend 1:8t sich dieser Aspekt —
wie auch das konkrete Verhalten eines Verfahrens in tatséchlichen dispersiven IR-Kanélen — aber
erst unter Einbeziehung des dynamischen Verhaltens der optischen Ubertragungsstrecke kléren.
Deshalb darf auch die bei optimaler unipolarer Bindrcodierung theoretisch erreichbare Grenze
nicht iiberbewertet werden.

Immerhin ermdglichen die bisherigen Analysen aber eine Abschétzung, welchen Leistungsge-
winn ein gegebenes Verfahren unter idealen Bedingungen iiberhaupt auf Kosten einer gegeniiber
OOK erhohten Bandbreite erreichen kann. Zur Veranschaulichung dient Abb. 3.6'2, in der ge-
geniiber der Darstellung von Barry [22] auch OPPM, MPPM und sowie die theoretische Grenze
bei optimaler Binédrcodierung aufgenommen wurden.

MPPM gewihrleistet bei gegebenem Bandbreitebedarf im gesamten Bereich B,., > R; die
hochste Leistungseffizienz und erscheint deshalb als ein besonders attraktives Verfahren zur Redu-
zierung der Sendeleistung. Fiir w > 4 muf in einem weitem Bereich B,., etwa die 2.5-fache Leistung
gegeniiber optimaler Codierung aufgebracht werden. Fiir groflere Bandbreitedehnungen néhert sich
das Verhalten von ,konventionellem* L-PPM dem von MPPM. OPPM ist durch das schlechte
L/Np-Verhiltnis in dieser Darstellung wenig vorteilhaft. Tatséchlich bestétigen die nachfolgenden
Untersuchungen die hohe Anfélligkeit von OPPM gegeniiber Mehrwegedispersion. Aufgrund relativ
seltener Symbolkonstellationen mit einer Hammingdistanz von zwei ist dieses Verfahren damit eher
im Zusammenhang mit trelliscodierter Modulation interessant.

Mit zunehmendem Gewicht w néhert sich die minimal benétigte Bandbreite von MPPM der
von OOK. Dabei sind auch fiir By¢q/Rp < 2 deutliche Gewinne gegeniiber uncodierter OOK-Uber-
tragung moglich. Als Extrembeispiel ist MPPM fiir w = 50 dargestellt, das schon fiir B,¢q ~ 1.22Ry,
einen Leistungsvorteil von 3 dB gegeniiber OOK verspricht. Allerdings wird dieser Gewinn durch
eine Symbollidnge von 152 Bit erkauft (siehe Abb. 3.7), was grofie Schwankungen des gleitenden Sig-
nalmittelwertes, das sogenannte ,, Transient Baseline Wander“, und damit eine schlechte Resistenz
gegeniiber Hochpaffilterung nach sich zieht.

Bei allen dargestellten PPM-Varianten existieren Bereiche, in denen die Energieeffizienz mit
steigendem Bandbreitebedarf sinkt. Verursacht wird dieser Effekt sowohl durch den geringen Sym-
bolumfang als auch durch die hohe Impulsdichte von PPM-Konfigurationen mit einer im Vergleich
Codegewicht w geringen Lange N.. . allg. werden Bereiche mit diesem gegenléufigen Verhalten
von wenig Interesse sein, weil bei gegebenem Bandbreitebedarf das Optimum bzgl. der Energieeffi-
zienz bei grofferen Symbolléngen liegt. Hohe praktische Bedeutung hat als Ausnahmefall allerdings
2-PPM (Manchester-Codierung) erlangt. Dieses Verfahren zeichnet sich durch eine hohe Resistenz
gegeniiber Hochpafifilterung aus. Ein 2-PPM-SD-Detektor unterdriickt zudem in hervorragender
Weise niederfrequente Storungen.

In jedem Fall kann Entscheidung fiir oder gegen ein Verfahren aber erst bei Beriicksichtigung
weiterer Faktoren wie der Datenrate in Verbindung mit der Kanalimpulsantwort getroffen werden.
Unter Umsténden ist auch die Impulsleistung eines Senders begrenzt. — Diese steigt aber bei
allen PPM-Varianten etwa mit \/Byeq. (Die Berechnung ist durch die Multiplikation der mittleren
Leistung mit N, /w sehr einfach moglich.)

Abschlielend soll noch kurz auf die Energieeffizienz eingegangen werden: Da die Energieeffi-
zienz eines Modulationsverfahrens direkt proportional zu dessen Leistungseffizienz ist, kann der
gegeniiber OOK erreichbare Gewinn bzgl. der aufzubringenden optischen Energie unmittelbar aus

" Die entsprechenden Ausdriicke fiir PPM finden sich in [31].
12Tn der Abbildung wurden die Leistungen mit Hilfe der erfc™!(-)-Funktion bestimmt, indem Gleichung (3.17),
(3.22) oder (3.25) entsprechend umgeformt wurden.
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Abbildung 3.7: Symbollédnge der PPM-Varianten aus Abb. 3.6: Die Symbollénge ist ein sehr
gutes Indiz fiir die Hochpaf-Eigenschaften eines Verfahrens: Niederfrequente Stoérungen im Emp-
fangssignal miissen bei HD durch einen Hochpafl unterdriickt werden. Dabei nimmt das Problem
des ,, Transient Baseline Wander“ mit der Symbollédnge zu. Ein SD-Detektor besitzt dagegen eine
inhdrente Hochpaficharakteristik. Hier sinkt aber die Grenzfrequenz mit zunehmender Symbollénge,
siehe dazu auch Abschn. 7.2.3.2.

Abb. 3.6 entnommen werden. So ist leicht nachvollziehbar, dafl bei gegebenem Bandbreitebedarf
die Energieersparnis durch Anwendung der Pulse-Position Modulation deutlich hoher liegen kann,
als der Gewinn bzgl. der Energie, der durch blofe Erhchung der Datenrate erreicht wird (1.5
dB/Oktave, siche Abschn. 2.2.2).

3.5 Mehrtriagerverfahren fiir hohe Bandbreiteeffizienz

Die bisher besprochenen Verfahren lassen keine Bandbreitereduzierung gegeniiber OOK zu. Haufig
kann aber, verursacht durch das TiefpaBverhalten der Ubertragungsstrecke, selbst mit OOK und
eventueller Kanalentzerrung eine gewiinschte Bitrate nicht unterstiitzt werden.

Zu den Varianten, die eine hohere Bandbreiteeffizienz erreichen, gehéren die Mehrpegeliibertra-
gung (L-stufige Pulse-Amplitude Modulation, PAM) oder Verfahren mit elektrischen Untertragern.
Durch den groflen verfiigbaren optischen Spektralbereich besteht aber eine offensichtliche Alter-
nativlosung in der gleichzeitigen Nutzung verschiedener optischer Tragerwellenléngen. So kann
weiterhin auf jeder verwendeten Wellenldnge mit unipolaren Signalen gearbeitet werden. Die Er-
gebnisse zur Mehrtrigerproblematik, angepaBt auf die drahtlose optische Ubertragung, wurden
vom Autor in [25] vorgestellt.

Aufgrund des inkohirenten Ubertragungsprinzips miissen zur Trennung von M Wellenléingen
am Empfinger auch M Photodioden mit Bandpafcharakteristik verwendet werden (M € N, M >
1). Zwar ist es prinzipiell moglich, mehrere Halbleiterdioden zu ,stapeln“ (die Firma Hamamatsu
bietet z. B. 2-Farben-Detektoren an), so dafl die wirksame Fléche aller Dioden zusammengenommen
genau der M-fachen Eintrittsfliiche des Detektors entspricht, fiir den Vergleich mit ,, konventioneller*
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Eintrageriibertragung wird nachfolgend allerdings angenommen, dafl die Gesamtdetektorfléche aller
M Photodioden der eines Eintrigersystems entspricht. Aufgrund des linearen Zusammenhangs
zwischen Detektorfliche und empfangener optischer Leistung (siehe dazu auch Abschn. 5.1) soll
danach fiir jeden Kanaliibertragungsfaktor Ho; der ¢ = 1... M Kanéle gelten

Ho,i == Ho/M bzw. (329)
Noi = No/M . (3.30)

3.5.1 Wellenlingenmultiplex (WDM)

Zunichst lassen sich verschiedene optische Wellenldngen im Sinne von WDM (Wavelength-Divisi-
on Multiplex) nutzen. Wird dabei vorausgesetzt, dafl jeder der M Triger mit einem identischen
Verfahren (z. B. OOK) moduliert wird, reduzieren sich die entsprechenden Subdatenraten jeweils
auf Rp/M. Ist demnach Bgingle die bendtige Bandbreite fiir M = 1, folgt fiir M Triger

Breq,i = Bsingle/M . (331)

Da weiterhin die Sendeleistung des einzelnen Kanals nur Py, ; = Py, /M ist, ergibt sich mit (3.29)
und (3.30) fiir das jeweilige SNR

Phi _ (Puw/M)* Hp

NO,iBreq,z' NOBsingle

Qi

Damit erhoht sich die bendtige mittlere Gesamtsignalleistung am Sender Py ,eq im Vergleich zur
Nutzung nur eines Trégers — bezeichnet mit Py, singe — auf

Pt:v,req = Mf)ta:,single ; (332)

identische Gesamtdetektorflichen vorausgesetzt.

3.5.2 Wavelength-Shift Keying (WSK)

Ahnlich der Vorschrift bei L-PPM wird hier die Information von 1dM Datenbits durch M ver-
schiedene Symbole {ibertragen, die sich durch ihre optische Frequenz unterscheiden. Bei einer Im-
pulsbreite von (1/Rp)ldM der Signale jedes Triigers reduziert sich die elektrische Bandbreite im
Vergleich zu einem einzelnen, OOK modulierten Triger, auf

1

Breq,i = W

Ry . (3.33)

Da die Rauschprozesse der M Photodioden unkorreliert sind, folgt bei Anwendung eines Maximum-
Likelihood-Detektors fiir die Bitfehlerwahrscheinlichkeit

M1

Pe ™ o 2erfc

L (RPi)? _ M1 . [11dM (RP;;Hy)*
———— = ——erfcy/ -
22NoiBreqi 2 2 22M  NoR,

und damit fiir die bené6tige mittlere Signalleistung am Sender

2M
Ptz,req = ld—M ' Ptm,ook . (334>
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Abbildung 3.8: Bandbreite- und Leistungsbedarf von optischen Mehrtrigerverfahren (M < 8)
im Vergleich zu OOK bei nur einer Triagerwellenldnge: Jeder Trager bei M-WDM wurde als OOK
moduliert angenommen. Die Beziehungen fiir QAM und PAM wurden aus [22] entnommen.

3.5.3 Verallgemeinerte Wellenléingencodierung (VWCQC)

Analog der Modifizierung und Verallgemeinerung von L-PPM zu Multipulse PPM kann auch WSK
dahingehend erweitert werden, daf} die verschiedenen Symbole nicht durch die Auswahl einer einzel-
nen Wellenldange, sondern durch die Auswahl von wps, 1 < wp; < M —1, verschiedenen Wellenléngen
gebildet werden. Durch den héheren Symbolumfang ist die benétigte elektrische Bandbreite jedes
der M Trager jetzt durch den Ausdruck

v
1d [(ﬁl)}

gegeben. Fiir die bendtigte mittlere optische Signalleistung gilt nach Modifikation von (3.34)

Breq,i = Rb (335)

Pta:,req =w } : Pt:v,ook . (336)

a5

3.5.4 Ergebnisse und Einordnung

Da die Idee, verschiedene Wellenldngen zu nutzen, vor allem in einer gegeniiber OOK reduzierten
Bandbreite liegt, wurden in Abb. 3.8 neben den vorgestellten Mehrtriagervarianten zusétzlich die
wichtigsten ,konventionellen® Vertreter mit hoher Bandbreiteeffizienz — L-PAM und QAM —
dargestellt. Auf die Beriicksichtigung von Verfahren mit mehreren elektrischen Untertréigern wurde
nach den Ausfiihrungen in Abschn. 3.1 bewufit verzichtet. Das ,Mehr“ an Bandbreite kann zur
Steigerung des Durchsatzes, aber auch zur Kanalcodierung genutzt werden.

Unter der gegebenen Randbedingung einer im Vergleich zu Eintragerverfahren identischen De-
tektorfliache zeigen sowohl M-WSK als auch M-WDM — hier wurde von OOK-modulierten Trégern
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ausgegangen — fiir R,/ By, > 2 eine bessere Leistungseffizienz als PAM oder QAM. Naturgegeben
erreicht WDM bei gegebener Trégerzahl die hochste Bandbreitereduzierung. Bei vierfacher Redu-
zierung des Bandbreitebedarfs betrigt der Leistungsunterschied gegeniiber PAM zwar immerhin 3
dB, dennoch wird der Gewinn durch eine gegeniiber einfacher OOK-Ubertragung (M=1) vervier-
fachte Signalleistung erkauft. Die Ursache ist hier — wie bei ,Multiple-Subcarrier“-Verfahren — die
Aufteilung der Gesamtsendeleistung auf die einzelnen Triger. Ein besseres Verhalten hinsichtlich
der benotigten Signalleistung erreicht M-WSK. Allerdings erfolgt in diesem Fall die Bandbreitere-
duzierung nur mit IdM. Die verallgemeinerte Wellenléngencodierung ordnet sich zwischen WSK
und WDM ein. Im dargestellten Bereich mit bis zu 8 verschiedenen Tragerwellenléngen sind rele-
vante Verbesserungen gegeniiber WDM nur fiir wy; = 2 und M > 6 gegeben.

Weitaus besser wire die Leistungseffizienz bei gegebenem Bandbreitebedarf, wenn es technolo-
gisch gelingen wiirde, die M (spektral schmalen) Detektoren zu stapeln. In diesem Fall wiirde sich
die bendtige Leistung jedes Verfahrens um den Faktor /M reduzieren.

Leider gestaltet sich die praktische Umsetzung einer Mehrtrigermodulation bei drahtlosen opti-
schen Systemen selbst dann weitaus komplizierter als bei fasergebundenen, wenn die M Detektoren
im Sinne eines Arrays nebeneinander angeordnet werden. Das grofite Problem ist die Realisierung
von Einzeldetektoren, die neben einer niedrigen spektralen Empfangsbreite auch iiber einen grofien
FOV verfiigen. Diese Thematik wird im Abschn. 5.3 behandelt. Hinsichtlich der Umsetzung eines
Mehrtrigersystems kommt erschwerend hinzu, daf fiir die Generierung der verschiedenen Wel-
lenléingen auch entsprechende Sendebauelemente existieren miissen. Der Wirkungsgrad des elek-
trisch/optischen Leistungsumsatzes, der bei drahtlosen Realisierungen i. allg. eine wesentlich hhere
Bedeutung hat als bei faseroptischen, ist aber auch von der Wellenldnge bzw. vom Material des
Emitters abhéngig. Deshalb verschlechtert sich die Leistungseffizienz, bezogen auf die elektrische
Verlustleistung, mit zunehmender Tragerzahl u. U. weit mehr, als Abb. 3.8 suggeriert.

Obwohl Mehrtréigersysteme auch von anderer Seite (noch einmal) vorgeschlagen wurden [32],
rechtfertigen die doch nur relativ geringen Gewinne gegeniiber Eintriagervarianten im Zusammen-
hang mit dem hohen Realisierungsaufwand nach Ansicht des Autors derzeit kaum eine weitere
Inbetrachtnahme fiir kommerzielle Systeme. Auflerdem kann das Problem einer begrenzten Ka-
nalgrenzfrequenz als Folge von Mehrwegeausbreitung auch alternativ iiber verschiedene raumliche
Kaniéle gelost werden kann. Ein realisierungsnaher Vorschlag dazu wurde vom Autor in [33] unter-
breitet.

3.6 FErginzung: Ratenadaptive Ubertragung

Sowohl im Mobilfunk als auch im IR-Bereich unterliegt die ,,Qualitdt“ des Kanals starken Schwan-
kungen. H&ufig lassen sich deshalb bei hohen Bitraten und begrenzter Sendeleistung Parameter
wie die maximale Bit- oder Paketfehlerwahrscheinlichkeit nicht einhalten. Statt die Verbindung in
diesen Fillen vollig zu unterbrechen, kann durch adaptive Reduzierung der (Netto-) Datenrate auf
die jeweiligen Bedingungen reagiert werden.

Besonders interessant sind dabei Losungen, bei denen in Abhéngigkeit der Kanaleigenschaften
(genauer: des Empfanger-SNR) allein das Verhéltnis aus Informations- und Kontrollbits gedndert
wird, Bruttobitrate (bzw. Impulsfrequenz) und Modulationsverfahren aber beibehalten werden '3.

Die einfachste Variante einer solchen Codierung ist das ,Repetition-Coding® (RC), wie es
z. B. im Advanced IrDA-Standard [20] vorgeschrieben ist. Dabei werden identische PPM-Symbole

13S0 bleiben beispielsweise spektrale Eigenschaften des Sendesignals erhalten. Zudem &ndert sich auch das Verhalt-
nis aus Impuls- und mittlerer optischer Leistung nicht.
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mehrfach hintereinander iibertragen. Mit jeder Halbierung der Datenrate kann so eine Degrada-
tion des SNR von 3 dB kompensiert werden. Das entspricht einem Gewinn von 1.5 dB bzgl. der
optischen Leistung. Entsprechend Abb. 2.2 ermdéglicht demnach eine 16-fache Reduzierung der Da-
tenrate (im Advanced IrDA-Standard vorgeschriebener Maximalwert) bei LOS-Verbindungen eine
verdoppelte Ubertragungsdistanz.

Durch Diana/Kahn [34] wurde die Kombination von 4-PPM und 16-PPM mit punktierten Fal-
tungscodes (HD-Decodierung) untersucht und mit den Ergebnissen bei RC verglichen. Bei Codera-
ten'? zwischen 1/2 und 1/5 erreichen danach Faltungscodes einen Vorteil von 1.5...2 dB (optisch)
gegeniiber RC. Eine gegebene Verschlechterung des SNR kann im Vergleich etwa mit der halben
Ratenreduktion ausgeglichen werden.

In [35] wird die Kombination von RC und punktierten Faltungscodes vorgeschlagen. Bei sehr
geringen SNR wird die ,,Hauptlast“ hier durch die Wiederholungscodierung getragen, bei héheren
SNR durch den Faltungscode. Bei einer Coderate von 2/3 wird von einem 3-dB Gewinn bzgl. der
optischen Leistung gegeniiber uncodierter Ubertragung berichtet, was sich recht gut mit den Dar-
stellungen in [34] deckt. Ein solcher Gewinn wird mit RC erst bei vierfach reduzierter Datenrate
erreicht.

Grundsétzlich bleibt zu bemerken, dal diese Untersuchungsergebnisse zumindest bei einfachen
Systemen fiir die Anwendung des Repetition-Coding sprechen. Die relativ geringen Gewinne durch
die anderen Verfahren kénnen wieder mit der quadratischen Detektorcharakteristik begriindet wer-
den: Fine grofle Variation der Bitfehlerwahrscheinlichkeit entspricht einer — im Vergleich zu linea-
ren Empfingern — nur kleinen Variation der optischen Signalleistung.

“Eine Coderate von z/y entspricht einer Reduzierung der Datenrate um den Faktor y/x.
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Sender

Abb. 4.1 zeigt den prinzipiellen Aufbau eines Infrarotsenders. Im Mittelpunkt des Kapitels steht
die eigentliche Strahlungsquelle, die als ,Light-Emitting Diode“ (LED) oder Laserdiode (Laser:
Light Amplification by Stimulated Emission of Radiation) realisiert werden kann. Zunéchst werden
grundlegende physikalische Aspekte geklart; danach wird auf die Modellierung der Abstrahlcharak-
teristik und die Problematik holographischer Diffusoren eingegangen. Das Thema Augensicherheit
wird im Anhang A beriicksichtigt.

Bitst Pulsf i '
1istrom uls (()émung Optischer Sender Sel?deoptlk/ I~
. (LED oder LD) Diffusor
Modulation

Abbildung 4.1: Schematischer Aufbau eines IR-Senders: Der Diffusor dient der ,, Aufweitung® der
Quelle — urspriinglich punktférmige Strahler erscheinen dem Betrachter durch die Zerstreuung
des Lichts flichenhaft. So kann die Augensicherheit auch bei hohen optischen Sendeleistungen
gewihrleistet werden.

4.1 Strahlungsquellen

Als Strahlungsemitter stehen sowohl LED als auch Laserdioden zur Verfiigung. LED beruhen
auf der spontanen, strahlenden Ladungstriagerrekombination in flugepolten Halbleiteriibergéingen.
Je nach Bandliicke (Band-Band-Rekombination) oder Band-Storstellen-Abstand erfolgt eine wel-
lenléngenselektive, aber spektral breite Emission. Als Material fiir die strahlungsempfindliche Zone
kommen im nahen Infrarot-Bereich GaAs-Verbindungen in Betracht. Reines GaAs emittiert bei
etwa 870 nm, GaAs mit Si-Storstellen (GaAs:Si) um 940 nm. Erwahnenswert ist der im Vergleich
zu anderen LED-Materialien hohe externe Wirkungsgrad von GaAs:Si — nach [36] betrégt er 12-
30%. Der Zusammenhang zwischen Diodenstrom I und optischer Sendeleistung Py, ergibt sich in
Abhéngigkeit des externen Wirkungsgrades e+ zu

hc 1.24 um

Py = next_I = 776:1:7&[
qA

W/A . (4.1)

Welche Spannung bzw. welche elektrische Leistung mit dem Diodenstrom I korrespondiert, héngt
auch vom Halbleitermaterial ab. Grundsétzlich sinkt die FluSispannung (bei gegebenem Strom)

45
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mit zunehmender Wellenldnge. Fiir obige GaAs-Materialien kann als Richtwert der FluBlspannung
1.5...1.8 V angenommen werden.

Laserdioden beruhen auf — iiberwiegend — stimulierter Emission: Beim Durchlaufen der In-
versionszone wéchst die Photonenzahl lawinenartig; das Licht wird in Abhéngigkeit von der Pho-
tonenenergie verstérkt. Im Zusammenwirken mit einem Resonator (Spiegelsystem) wirkt der Laser
wie ein Oszillator. Resonator und Verstéirker ermoglichen vielfach hohere Strahlungsleistungen als
LED, auflerdem wird nahezu monochromatisches bzw. kohérentes Licht erzeugt. Der Laserbetrieb
setzt ab dem sogenannten , Schwellstrom® I, ein. Fiir I > I, gilt dann

hc 1.24 pm

P, = ﬁdq_)\(l - Ith) = 77d(I - Ith)

W/A . (4.2)

Der Term 7, ist der differentielle Wirkungsgrad. Er gibt das Verhéltnis aus der Anzahl der je Zeit-
einheit stimuliert erzeugten Photonen zur Anzahl der je Zeiteinheit eingebrachten Ladungstrager
an. Typischerweise liegt 74 bei etwa 50 % (nach Paul [37]).

Der Vergleich von (4.1) und (4.2) mit den entsprechenden Wirkungsgraden zeigt die im allgemei-
nen hohere Wandlungseffizienz von Lasern. Allerdings setzt diese erst oberhalb des Schwellstroms
ein, was den Umfang einer Regelung der optischen Leistung begrenzt. Das kann bei Mehrpegeliiber-
tragung sowie bei Untertrédgermodulationen durch den nicht nutzbaren Bereich niedriger Ausgangs-
pegel kritisch sein; insbesondere gewinnt durch diesen Aspekt aber die Near-Far-Problematik bei
CDMA- oder SCMA-Systemen an Bedeutung.

Der tatsdchlich mogliche Regelumfang héngt stark vom Tastverhéltnis des Sendesignals ab:
Bei gegebener maximaler Verlustleistung (Mittelwert) sinkt die zulédssige Impulsleistung praktisch
linear mit dem Tastverh&ltnis. So ist fiir kontinuierliche Untertrigermodulationsarten nur eine
Variation von wenigen dB realistisch.

Neben dem héheren Wirkungsgrad ist die niedrigere spektrale Breite der wichtigste Vorteil von
Lasern gegeniiber LED. Dadurch wird die Anwendung effizienter optischer Filter zur Storlichtunter-
driickung oder zur Wellenlingenmultiplex-Ubertragung erst erméglicht. Tabelle 4.1 zeigt typische
Kenngroflen.

Abschlieflend noch eine Bemerkung bzgl. des Wirkungsgrades: Funkantennen sind in der Lage,
nahezu die gesamte eingekoppelte elektrische Leistung in Strahlungsleistung umzusetzen. Damit
besitzen Funkantennen einen Wirkungsgrad, der auch durch Laserdioden nicht erreicht werden

kann.
‘ Eigenschaft ‘ LED ‘ Laser ‘
Spektrale Halbwertsbreite 25 — 100 nm <107° ...5nm
Modulationsbandbreite ~ 10 kHz ...100 MHz | ~ 10 MHz ...100 GHz
Wirkungsgrad der el.-opt. Wandlung < 0.2 0.3 -0.8
Kosten niedrig i. allg. deutlich hoher

Tabelle 4.1: Vergleich von Leucht- und Laserdioden: Fiir LED spricht vor allem der i. allg. viel
niedrigere Preis.
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Abbildung 4.2: Zur Definition wichtiger Strahlungsgrofien

4.2 Abstrahlcharakteristik

4.2.1 Wichtige Strahlungsgrofien

Zunéchst sollen einige elementare Strahlungsgrofien definiert werden.

Die Strahlstéirke (Radiant Intensity) I, ist die Leistung, die eine im Verhéltnis zur Mefent-
fernung kleine Strahlungsquelle in eine bestimmte Strahlrichtung, bezogen auf das durchstrahlte
Raumwinkelelement df2, emittiert

_ar
-~ dQ

Binheit [1,] = — . (4.3)

I
s srad

P ist die gesamte von der Quelle abgegebene Leistung.

Die Strahldichte (Radiance) L, ist die durch ein Fldchenelement in einer bestimmten Richtung
hindurchtretende Leistung, bezogen auf das durchstrahlte Raumwinkelelement df2 und auf die
zur Strahlrichtung senkrechte Projektion dA; = cos(¢)dA des durchstrahlten Fléchenelements;
definitionsgeméf gilt

d2p d2p dI W

L = T4740 = cos(0)dAdQ ~ cos(e)dA Binheit  [L,] =

(4.4)

m2srad
Gemifl Abb. 4.2 ist ¢ der ebene Richtungswinkel zwischen Flichennormale und Strahlrichtung.

Die Bestrahlstirke (Irradiance) Ej ist der durch ein Fléchenelement dA (z. B. des Empfingers)
aufgenommene Strahlungsflufl

R W
E, = T Einheit [E;] = — (4.5)

4.2.2 Modellierung
4.2.2.1 Modifizierter Lambertstrahler

Durch Gehduse mit Reflektoren und Linsen oder die Bauform der Halbleiterdiode selbst 148t sich
das winkelabhéngige Abstrahlverhalten von optischen Sendern gezielt beeinflussen. Um eine Gef#hr-
dung des menschlichen Auges durch zu hohe Strahldichten auszuschliefen, miissen die Dioden (LED
oder Laser) im Normalfall zudem mit Diffusoren versehen werden; durch sie wird der (scheinbar)
sichtbare Quellendurchmesser ,,aufgeweitet“, die Strahldichte sinkt. Die Abstrahlcharakteristik von
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Sendebauelementen, die mit konventionellen Plastikdiffusoren (Plexiglas) versehen sind, kann recht
gut als die modifizierter Lambertstrahler modelliert werden.

Emittiert ein solcher Strahler insgesamt eine Signalleistung Py, gilt fiir dessen Strahlstérke in
Abhé#ngigkeit des Richtungswinkels ¢

+

. n-+1
Is,tw(¢) = 1s0 Cosn(¢) mit ISO = th 77 ’(b‘ < Ytz (46)

wobei vorausgesetzt wurde, da der Sender einen ebenen Offnungswinkel von v, = 90° besitzt,
die Leistung also in einen Halbraum abgestrahlt wird. Io = I, +,(0) ist die Strahlstérke in Haupt-
strahlrichtung.

Durch den sogenannten Lambert-Koeffizienten n wird die Richtwirkung der Quelle bestimmt.

Zwischen n und dem Halbwertswinkel ¢y, besteht der Zusammenhang
lg0.5

n=—°"°"

Ig(cos dpp)

Abbildung 4.3 zeigt die Abstrahlcharakteristik nach (4.6) an zwei Beispielen. Eine besondere Be-

deutung besitzt dabei der Strahler mit ¢, = 60° bzw. n = 1, der i. allg. einfach als Lambertstrahler

oder auch als idealer Lambertstrahler bezeichnet wird. So gehorcht z. B. die Abstrahlcharakteristik

einer diffusen Reflexion né#herungsweise der eines solchen idealen Lambertstrahlers. Ein ebener

Lambertstrahler der Fléche A besitzt nach (4.4) und (4.6) eine vom Richtungswinkel unabhéngige
Strahldichte

mit Is,tw(¢hp) =0.5 IS() . (47)

P,
Lotw = ﬂ—j . (4.8)
Diese Beziehung ist fiir die Analyse diffuser Systeme sehr wichtig.
30°. W _-30°

“‘.‘Lambg:_rt:- 457

Lambert: 60°

60°| Ly f-60°

Abbildung 4.3: Vergleich der winkelabhéngigen Strahlstdrke modifizierter Lambertstrahler mit
der eines Emitters, der innerhalb des Offnungswinkels von 60° eine konstante Strahlstirke erzeugt.
Die Sendeleistung wurde in allen Fillen auf ,,1¢ normiert.

4.2.2.2 Optimierte Abstrahlcharakteristik

Mit Hilfe holographischer Sender oder durch die Anwendung von Diodenarrays lassen sich auch
dem jeweiligen Ubertragungskanal angepafite Abstrahlcharakteristika realisieren, sieche dazu auch
Abschn. 2.3.4. Hier sollen zwei idealisierte Varianten vorgestellt werden:
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1. Die eines Strahlers, der innerhalb des Offnungswinkels eine konstante Strahlstérke

L. fir o] < Yew, Yew < 90°

Is,tx,IC(¢) = { 2m(1=cos yiz) (49)

0 sonst,
abgibt (Index ,,IC*).

2. Die eines Emitters, der in der Ebene senkrecht zu Hauptstrahlrichtung eine konstante Be-
strahlstérke (Index ,,EC*) erzeugt. Hier muf fiir die Strahlstérke die Beziehung

Py 1 . o
Is tx EC((b) = { ﬂtantz Yte cos? @ fiir ‘¢’ < Vi Y < 90

4.10
0 sonst, ( )

gelten.

4.2.3 Holographische Sender

Wie bereits erwihnt, werden LED, aber auch Laserdioden hiufig mit Diffusoren aus durchscheinen-
der Plastik kombiniert!. Durch die diffuse Streuung des Lichts wird die Strahldichte des Senders
reduziert, so dafl Forderungen hinsichtlich der Augensicherheit erfiillt werden kénnen.

Eine weit hohere Flexibilitdt in Bezug auf die Abstrahlcharakteristik bei gleichzeitiger Ge-
wihrung der Augensicherheit 148t sich durch die Kombination einer Laserdiode mit einem compu-
tergenerierten Hologramm erzielen.

In [38] wird beispielsweise ein binéres Phasenhologramm® vorgestellt, das entsprechend (4.10)
bei einem Offnungswinkel von v, = 20° in der Ebene senkrecht zur Ausbreitungsrichtung eine
nahezu konstante Bestrahlstérke realisiert. In den Winkelbereich aulerhalb dieser 20°-Zelle werden
zudem nur 10% der Gesamtleistung abgestrahlt.

Durch Kavehrad [4] wird von der Realisierung eines Hologramms berichtet, das — im Sinne
eines Multibeam-Senders nach Abschn. 2.3.4 — sechs Einzelkeulen mit Halbwertswinkeln von 10°
erzeugt. Aulerdem wird eine Entwurfsmethode fiir Multibeam-Sender mit bis zu 100 sehr stark
fokussierten Einzelkeulen vorgestellt [15], die auf mehrstufigen Hologrammen beruht und praktisch
als eine diskretisierte Variante eines Strahlers nach (4.10) aufgefafit werden kann. Die einzelnen
Strahlen kénnen jedoch in beiden Fiéllen nicht separat angesteuert werden.

Als nachteilig gegeniiber konventionellen Diffusoren erweisen sich derzeit vor allem die hoher-
en Herstellungskosten. Ein weiteres Problem besteht darin, dafl ein sogenannter ,,Central Spot“
bestehen bleibt. Der Laserstrahl wird gedampft, bleibt aber intensiver als die iibrigen Bereiche
der Ausstrahlung. Unter Umsténden wird dann die Augensicherheit nicht mehr gewé#hrleistet. Von
Eardley [38] wird diesbeziiglich angegeben, daf§ der Hauptstrahl bei der im Entwurf zugrundege-
legten Wellenlénge um etwa 20 dB geddmpft wird.

2

'Hsufig besteht der Korpus einer LED aus einem solchen Diffusor.
2In diesem Fall kann die Phase eine einlaufenden Wellenfront durch jedes Zellpixel um 0 oder 7 verzdgert werden.
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Kapitel 5
Empfianger

Der prinzipielle Aufbau eines TR-Empféangers ist in Abb. 5.1 dargestellt. Das Hauptaugenmerk
des Kapitels liegt auf denjenigen Komponenten, die in Funk-Empféngern nicht oder in prinzipiell
anderer Form auftreten: Konzentrator, optisches Filter, Photodiode und Verstérker.

Vor der ausfiihrlichen Behandlung der einzelnen Bestandteile wird jedoch geklért, welchen Ein-
fluBl die wichtigsten Parameter, die die genannten Komponenten im statischen Sinn kennzeichnen,
iiberhaupt auf das SNR bzw. auf die Sendesignalleistung haben.

Der optische Konzentrator hat die Funktion, die hinsichtlich der Strahlungsdetektion wirksame
Fliche gegeniiber der Fliche der eigentlichen Photodiode zu erhéhen. Ahnlich dem Richtgewinn
einer Funkantenne geht mit einem , Flichengewinn® im praktischen Fall aber immer eine Redu-
zierung des FOV einher. Die durch solche Konzentratoren erreichbaren Vorteile hédngen also stark
vom gewiinschten FOV ab.

Die Realisierung eines optischen Filters mit geringer DurchlaBBbreite stellt bei ungerichteter
Freiraumiibertragung eine groflie Herausforderung dar. Diesbeziiglich wird eine neue Absorptions-
filtervariante vorgestellt, die auf einer diinnen Halbleiterschicht beruht; angeordnet z. B. auf der
Oberfléiche der Photodiode.

Fiir Photodioden, die in drahtlosen Applikationen eingesetzt werden sollen, gelten im allge-
meinen andere Entwurfskriterien als fiir solche, die in der faseroptischen Ubertragung Anwendung
finden — schliellich kénnen sich die bendtigten Flichen um mehrere Groflenordnungen unterschei-
den. Im vorliegenden Fall kommen meist Silizium-Photodioden zum Einsatz, die sich trotz grofer

1 |
/\/\,—»1 Konzen-| | H opt%sches = * = Verstirker »EmF’fﬁ“gs‘ +—= HochpaB} = Entzerrer —»] _«F e
1 N _trator Filter filter o] ! Bitstrom
\ J = )
: x o/e-Wandler
optischer Vorsatz

Taktriick-
gewinnung

elektrische Signalverarbeitung

Abbildung 5.1: Schematischer Aufbau eines IR-Empféngers: Zur Vereinfachung wurde angenom-
men, daf} dieser OOK-Signale zuriickgewinnen soll. Optionale Blocke sind mit einer durchbrochenen
Umrandung versehen. Durch den Konzentrator und das optische Filter soll moéglichst viel Signal-
leistung bei gleichzeitiger Unterdriickung von Storlicht detektiert werden.

o1
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Flache kapazitdtsarm herstellen lassen. In Bezug auf die Diodenkapazitdt kénnen bei Detekto-
ren aus Alternativmaterialien erhebliche Probleme auftreten; aber schon der deutlich hhere Preis
spricht momentan gegen den Einsatz anderer Materialien.

Auch der optische Vorverstérker zeigt, aufgrund der prinzipiell anderen Detektionscharakteristik
einer Photodiode gegeniiber der einer Funkantenne, einen Aufbau, der von dem eines Funkemp-
fangers abweicht. Es wird der Bootstrap-Transimpedanz-Verstiarker vorgestellt und gezeigt, dafl
sich dieser Verstirkertyp bzgl. des Rauschens #quivalent zu verbreiteten Transimpedanz- oder
Hochimpedanz-Realisierungen modellieren 1a8t.

Hinsichtlich der weiteren elektrischen Komponenten aus Abb. 5.1 werden keine allgemeinen
Grundlagen herausgearbeitet. Der Einflul des Hochpafifilters sowie der Komponenten zur Syn-
chronisation wird in Kapitel 7 untersucht; in Bezug auf die Entzerrung sei auf die Literatur ver-
wiesen [39, 40].

5.1 Einfluf} statischer Empfingerkenngriéfien

5.1.1 Nichtsektorisierte Empfanger

Im vorliegendem Abschnitt soll nur der Einflul derjenigen Parameter auf das Entscheider-SNR
bzw. die notwendige Sendesignalleistung untersucht werden, die den optischen Detektor bis zum
Photodiodenausgang im statischen Sinne kennzeichnen — Bitrate, Modulationsverfahren, Signal-
form oder dynamischen Eigenschaften des Freiraumkanals sollen dagegen nur in Form einer Kon-
stanten Berticksichtigung finden. Dominiert am Entscheider das Schrotrauschen des Stroms I, (und
nicht etwa das Rauschen des Verstérkers), so ist das SNR unter diesen Voraussetzungen durch den
einfachen Ausdruck

(RP,;)?

k : Konstante (5.1)
Iy

o=k
gegeben. Prinzipiell sind fiir das interessierende Verhéltnis (RP,;)?/Iy, folgende Detektorkenn-
grofien ausschlaggebend (vgl. Abb. 5.2):

e die Empfingerfliche A,., die nicht notwendigerweise mit der eigentlichen Photodiodenflédche
iibereinstimmen muf, bzgl. der Modellierung aber zumindest als eben! und kreisrund vor-
ausgesetzt wird;

e der FOV W,,, der sich als halber ebener Offnungswinkel des Empfingers versteht;

e die wellenléingenabhéingige optisch-elektrische Wandlungscharakteristik der Kombination aus
optischem Filter und Photodiode — nachfolgend zwecks Vereinfachung durch die Photodio-
denempfindlichkeit R in Hohe der Betriebswellenldnge sowie die spektrale Halbwertsbreite
A\ des Detektors approximiert.

Um den Einfluf} der genannten Parameter evaluieren zu kénnen, miissen fiir Signal und Stérung
auch entsprechende radiometrische Kenngrofien bekannt sein bzw. definiert werden:

e Hinsichtlich des Storlichts wird von einer konstanten, richtungsunabhéngigen Strahldichte
Lspy am Ort des Empfénger ausgegangen; bei indirektem Licht ist das zumindest néhe-
rungsweise der Fall. Auflerdem wird angenommen, dafl die spektrale Zusammensetzung des

'Fiir Strahlung mit einem Einfallswinkel ¢» < U, gegeniiber der Flichennormalen soll demnach effektiv die Fliche
Ay cos(vp) wirksam sein.
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abbildende Linse, P.hl(:)lt?dﬁmf
‘Fliche A,, =7 ,;f ac ff pin .
- EmpfindlichkeitR
e ” 21,
o . \ optisches Filter
Brennweite f . resultierende spektrale Breite:

mit Photodiode: AL

Abbildung 5.2: Zur Definition wichtiger Empfangergroflien: der FOV W,, ist der halbe ebene
Offnungswinkel des Empfingers. Dieser wird im Beispiel durch die Brennweite der Linse sowie
den Photodiodendurchmesser bestimmt. Die Linse fungiert als (abbildender) Konzentrator und
realisiert innerhalb des FOV eine gegeniiber A,;, vergrofierte Detektorfliche A,..

Hintergrundlichts, erfafit durch das Differential L ) pg = dL pg / dA, innerhalb der spektralen
Empfangsbreite des Detektors wellenléngenunabhéngig ist.

e Die Strahldichte des Signals, gemessen am Ort des Empféangers, kann in Abh#ngigkeit der Sen-
der-Empfinger-Konfiguration erheblich variieren — zur strahlungsphysikalischen Beschrei-
bung des Signals ist diese Grofie deshalb wenig geeignet. Um trotzdem einfache Aussagen
machen zu kénnen, wird bzgl. des Signals mit der Bestrahlstirke E; ,, {iber dem Empfénger
gearbeitet. Diese ist zwar unabhéngig von der Fliache des Detektors, gegebenfalls aber eine
Funktion von W¥,.;.

Unter diesen Voraussetzungen ist der Stérstrom I, durch den Ausdruck

I, = RP,,=RA) /0 o Ly apg Ara cos(1h) 2 sin(h) dip (5.2)
= RL;s ) pgANApsin? (V) 7 (5.3)
gegeben?; die optische Signalleistung P, dagegen durch
Pro= Ao Esya - (5.4)
Fiir das SNR folgt demnach in Abhéngigkeit der statischen Empfangerparameter

(RPT’$)2 _ k RATJ? E?,T’J?

o=k = :
Iy Ly pgAX  sin?(¥,.,)

(5.5)

In (5.5) wurde zur Verbesserung der Ubersichtlichkeit auf die zusétzliche Beriicksichtigung der
Transmission aller optischen Komponenten bis zur strahlungssensitiven Photodiodenoberfl éiche ver-
zichtet. Fiir die Transmission gilt hinsichtlich des SNR der gleiche Zusammenhang wie fiir R oder
Ay, so dafl deren Einflul gegebenenfalls durch die Modifikation dieser Groéflen beriicksichtigt wer-
den kann.

Werden die Empfingerparameter jeweils einzeln variiert, sind unter den gemachten Vorausset-
zungen folgende Zusammenhénge giiltig:

2Der Anteil 27 sin(y)de in (5.3) korrespondiert mit dem Differential des Raumwinkels, der durch den FOV ¥,
aufgespannt wird.
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Abbildung 5.3: Die Sonne als Temperaturstrahler modelliert: In [41] werden Messungen présen-
tiert, die zeigen, dafl das auf der Erde bei blauem Himmel mefbare Spektrum (zumindest dessen
Hiillkurve) tatséichlich hohe Ubereinstimmung mit dem eines Temperaturstrahlers bei 7' = 5500 K
aufweist.

e Das SNR ist proportional zur Empfiangerfliche A,,. Demnach kann die optische Sende-

signalleistung (bei ansonsten konstanten Bedingungen) durch Verdopplung der Empfénger-
fliche um 1.5 dB reduziert werden. Die tatséchlich realisierbare Grofle der Fliche wird in
Abhéngigkeit der Anwendung durch technologische Gegebenheiten, die Einbaugréfie oder
den Kostenfaktor bestimmt, vgl. Abschn. 5.2.

Zwischen der spektralen Breite A\ des optischen Filters und dem SNR besteht dage-
gen umgekehrte Proportionalitét: Durch Halbierung der optischen Filterbreite kann die Sen-
designalleistung um 1.5 dB gesenkt werden. Die technologische Umsetzung geringer Filter-
breiten ist allerdings eine der grofien Herausforderung bei optischer Indoor-Ubertragung,
vgl. Abschn. 5.3.

Die wellenléingenabhingige Diodenempfindlichkeit R mufl im Zusammenhang mit der
spektralen Zusammensetzung des Hintergrundlichts betrachtet werden, denn bzgl. des SNR
ist der Quotient R/Lj, Abg entscheidend.

Zwischen A und R besteht im Idealfall direkte Proportionalitdt — allerdings nur bis zur ma-
terialabhéngigen Absorptionskante der Photodiode, vgl. Abschn. 5.4.2. Die spektrale Strahl-
dichte L ) p, der Sonne (die als eindeutig groBte Stérquelle angesehen werden muf) besitzt
dagegen ein Maximum bei etwa 480 nm, vgl. Abb. 5.3. Als Konsequenz sollte die optische
Betriebswellenléinge deutlich grofler als 480 nm ausfallen. Breitbandig modulierbare Photo-
dioden aus Silizium sind bis etwa 1000 nm einsetzbar.

Der FOV ¥, bestimmt das SNR iiber den Quotienten EZ,. . /sin?(¥,.). Solange sich die
Signalquelle (bzw. deren Reflexion, Stichwort ,,Spot-Diffusing“) komplett innerhalb des Emp-
fanger-FOV befindet, E; ,, also unabhéngig von W, ist, besteht zwischen der notwendigen op-
tischen Empfangssignalleistung P4 req und dem FOV der Zusammenhang Py req ~ sin(¥,,).
Von dieser Eigenschaft, die fiir kleine FOV zu P4 ;e ~ V¥, vereinfacht werden kann, profi-
tieren sektorisierte Empfanger.

In diffusen Szenarien mit breiter Ausstrahlcharakteristik der Sender ist Ej,, selbst eine
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Funktion von V¥,., — eine Reduzierung des FOV wiirde auch die Nutzsignalleistung verringern.
Erweist sich im konkreten Fall nicht nur die Strahldichte der Stérung, sondern auch die des
Signals am Ort des Empfingers als konstant — diese Annahme wurde z. B. von Gfeller [42]
getroffen —, so besitzen die insgesamt detektierte optische Signalleistung und das detektierte
Storlicht die gleiche Abhéngigkeit vom FOV; das SNR erhoht sich demnach mit wachsendem
FOV, es gilt o ~ sin?(¥,,).

5.1.2 Sektorisierte Empfinger

\lllml(l{jchtungswinkel Sektor 1)

Y Eintrittsoffnungen D)) Ll
/L 2N J~— abbildender )
(T Konzentrator
[ - 1
SektorNr.:1 2 3 '\4 5  Eintrittsoffnung g Konzentratoren

Photodiodenarray

Abbildung 5.4: Realisierungsformen sektorisierter Empfianger (Prinzipskizzen): Links der
Imaging-Receiver; rechts eine Variante, bei der fiir jeden Sektor ein separate Kombination aus Kon-
zentrator und Photodiode zum Einsatz kommt. Obwohl die Sektoren mit gleicher Nummerierung
jeweils einen identischen Winkelbereich abdecken, ist die wirksame Detektorflache rechts deutlich
kleiner — bei gleicher Gesamtfliche der Lichteintrittséffnung(en). Imaging-Receiver werden mit
Hilfe von abbildenden Optiken und Photodiodenarrays realisiert.

Bei sektorisierten Empfangern entscheidet die Art der Realisierung iiber die moglichen Vorteile
gegeniiber einfachen Empféangervarianten. Sogenannte ,,Imaging Receiver — in Abb. 5.4 links
dargestellt — nutzen die Konzentratoroptik besonders effizient, weil sich alle Sektoren der gleichen
Lichteintrittséffnung bedienen. Dagegen steht bei der Alternativvariante jedem der Sektoren nur
ein Bruchteil der gesamten Lichteintrittsfliche zur Verfiigung; fiir jeden Sektor kommt eine separate
Kombination aus Konzentrator und Photodiode zum Einsatz. Es ist allerdings anzumerken, daf3
die Lichteintrittsfliche — obwohl nachfolgend als Referenzparameter gew#hlt — nicht unbedingt
das ausschlaggebende Kriterium beim Entwurf eines Detektors sein mufl. Ebenso wichtig kénnen
beispielsweise auch die vertikale Abmessung des Empféingers, dessen FOV oder die Gesamtfliche
der Photodioden sein.

Fiir die Abschétzung des Gewinns, der bzgl. der optischen Signalleistung erreicht werden kann,
wird wiederum eine winkelunabhéngige Strahldichte des Storlichts iiber dem Empfanger vorausge-
setzt; die Gesamtflache der Lichteintrittséffnung(en) betrage A,,. Fiir beide Varianten wird ange-
nommen, dafl das gesamte Blickfeld gleichméfig in Vp,; verschiedene Sektoren aufgeteilt werden
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kann, die bei einem Gesamt-FOV jeweils einen entsprechend verkleinerten Raumwinkel

— in2
Q, = 27(1 — cos(¥yy)) _ 4msin (¥,5/2) mit 1<i< Ny
prl szl

abdecken. Da eine so effiziente Aufteilung des Detektor-Blickfelds technisch kaum umsetzbar ist,
verstehen sich die Ergebnisse als Grenzwerte>.

Im Fall des Imaging-Receivers ist die Annahme sehr vieler Sektoren legitim, weil technisch
realisierbar. Dementsprechend kann davon ausgegangen werden, dafl die Strahlstédrke des Hinter-
grundlichts innerhalb jedes Sektors nahezu konstant ist. Wird weiterhin vorausgesetzt, dafl bei
Lichteinfall unter einem Winkel ¢ gegeniiber der Fldchennormalen der Eingangsoptik eine Fliche
der Grofe cos(¢)A,, wirksam ist, so a8t sich der Storstrom am Ausgang des i-ten Sektors unter
Zuhilfenahme von (5.2) fiir den Imaging-Receiver durch folgenden Ausdruck darstellen

Lg: = RAA / Lixbg Aya cos(1h) €2
Q;

47 sin? (U, /2)

= RLg )\ pgANAvz cOs(Vra i) N
px

mit 0 <t < U,y (5.6)

Der Winkel 9,, ; ist der ebene Richtungswinkel des i-ten Sektors. Fiir das SNR, das jedem Sektor
zugeordnet werden kann, folgt damit

Npacl

RA NpaiEZ 1
= pat Zsra g mit ZES,MU,'L': s,re - (57)
=1

L ) pgAN An cos(Vrz,i) sinQ(\I/m/2)

0i =k

E 2 ist die Bestrahlstérke, die aus jedem Sektor anteilig empfangen wird. Trifft das Signal nur
aus einer einzigen Richtung den Empfénger, muf nur ein einzelner Sektor ¢ mit F ,, ; = E; ., akti-
viert werden. In diesem Fall ist der Gewinn bzgl. der benétigten optischen Signalleistung gegeniiber
einer nichtsektorisierten Variante dann am grofiten, wenn entsprechend dem Signaleinfallswinkel v
ein Sektor mit dem Richtungswinkel v, ; =~ ¥,, aktiviert werden mufl; Abb. 5.5 zeigt den Gewinn
fiir diesen Spezialfall. Werden dagegen alle Sektoren aktiviert und alle Photostréme ungewichtet
addiert, verhélt sich der Imaging-Receiver wie ein nichtsektorisierter Empfanger mit gleicher Fliche
A, und gleichem FOV. (Anmerkung: Gleichung (5.6) entspricht im Ergebnis den Angaben von
Kahn in [7]. Nur erfolgt die Berechnung dort iiber den Umweg von Teil-FOV und ist damit eigent-
lich eine Niaherungslosung. Denn letztlich ist eine iiberlappungsfreie Aufteilung des Blickfelds in
rotationssymmetrische Sektoren mit identischem FOV nicht moglich.)

Die Gegebenheiten bei der Alternativvariante — von Kahn [8] wird die Bezeichnung ,, Angle-
Diversity Receiver” verwendet — sind fiir jeden einzelnen Sektor durch (5.5) gegeben. Fiir das
SNR, das jedem der Sektoren zugeordnet werden kann, folgt also

RArar,i ) Eg,rx,i
Ls,/\,bgA)‘ sin2 (\Ilrx,i)

wobei fiir die Teilflachen A, ; exakt und fiir die Teil-FOV W, ; in grober Néherung gilt

0i=k mit 1 <i< Ny, (5.8)

A Q. sin?(¥
Argi = le und sinQ(\Ilmvi) = 4sin2(\11m7i/2) = ?Z =4 7](\[ rlx/2) . (5.9)
px pT

3Theoretisch ist es zumindest beim Imaging-Receiver moglich, das Blickfeld so in Lingen- und Breitengrade auf-
zuteilen, daf} jeder der entstehenden Sektoren einen gleichgrofien Raumwinkel €2; abdeckt. Die Form der Photodioden
des Arrays miifite entsprechend angepafit werden.
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Abbildung 5.5: Maximaler Gewinn bzgl. der optischen Signalleistung, der durch Imaging-Receiver
gegeniiber einer nicht-sektorisierten Variante erreicht werden kann, wenn zur Signaldetektion nur
ein einzelner Sektor aktiviert werden mufl und das Storlicht iiber dem Empfinger eine winkelun-
abhéngige Strahldichte besitzt. Zur groben Abschéitzung geniigt es, von einem Gewinn der Grofle

/Npzi auszugehen.

Unter den Pramissen einer zu einem nicht-sektorisierten Empfanger identischen Gesamtfléiche, einer
winkelunabhéngigen Strahldichte L, ;, am Empfanger und nur eines zu aktivierenden Sektors kann
also hochstens ein Gewinn aus der Tatsache resultieren, daf§ bei schrigem Lichteinfall des Signals
eine hohere Bestrahlstérke iiber A,,; entsteht (die Fliachennormale hat ja den Richtungswinkel
Yrg.i), als tiber der Fldche A,, eines nichtsektorisierten Empfangers.

Trotzdem haben Detektorvarianten nach Abb. 5.4 rechts hohe Bedeutung: So lassen sich grofie
FOV umsetzen; bei kleinen Teil-FOV W, ; ist es moglich, leistungsféhige optische Interferenzfilter
einzusetzen. Zudem konnen sich durch die mogliche Unterdriickung von direktem Storlicht sowie
durch die kleineren, im einzelnen Signalpfad wirksamen Diodenkapazitéten Vorteile ergeben. Unter
Umsténden werden auch Effekte durch die Mehrwegeausbreitung reduziert.

5.2 Optischer Konzentrator

In Abb. 5.2 ist eine Linsen-Photodioden-Kombination dargestellt, die eine gegeniiber der bloflen
Photodiodenflache vergrofierte Detektorflache realisiert, also die integrale Strahlungsleistung di-
rekt iiber der photosensitiven Diodenoberfliche erhoht. Dazu mufl die Strahlung allerdings unter
Winkeln ¢ < W,., gegeniiber der Flichennormalen der Diode einfallen.

Der Sinn eines Konzentrators besteht in der Minimierung der Fldche des eigentlichen Photodi-
odenchips — schlieBlich bestimmt deren Grofle bzw. die zu ihr (praktisch) proportionale Kapazitét
die dynamischen, aber auch die Rauscheigenschaften des Verstérkers; aulerdem ist die Fléche einer
Diode eng mit ihrem Preis verkniipft.

Wird von Imaging-Receivern zur Realisierung sektorisierter Empféanger abgesehen, miissen sol-
che Lichtkonzentratoren jedoch nicht wie im Beispiel abbildend sein; durch den zusétzlichen Frei-
heitsgrad nichtabbildender Varianten 148t sich h&ufig eine wesentlich geringere Komplexitét des
optischen Systems erreichen. Abbildende Konzentratoren sind nur fiir sehr kleine ¥,., aus einer
einzelnen Linse herstellbar [43] — nichtabbildende Varianten, die FOV bis nahe 90° aufweisen
konnen, bestehen dagegen hédufig aus nur einem einzelnen Koérper und sind damit vom Kosten-
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aspekt zu favorisieren.

A

pin,e

v y's Apin
Photodiode

1=RP =RE(Y)A ;;,cos(y)

Abbildung 5.6: effektive Fliche am Beispiel einer Photodiode mit ebener Oberfléiche

Das Verhiltnis der detektierten Leistungen mit und ohne Konzentrator kann in Abhéngig-
keit des Einfallswinkels ¢ der Strahlung formal als Konzentratorgewinn C(1)) definiert werden.
Gleichwertig ist jedoch eine Darstellung iiber die in Richtung der einfallenden Strahlen wirksamen
effektiven Flachen A, . und Ap;, .. Dann ist der Konzentratorgewinn

Arﬂc,e . Arw,e
Apin,e B Apin COSW)

Eine Photodiode mit der Fliche Ay;, detektiert bei einer Bestrahlstérke Eg(1)) aus Richtung des
Lichteinfalls eine Leistung P = E(1)) Apin, cos 9, sieche Abb. 5.6. Mit Konzentrator wird dagegen bei
gleichem F(v) eine Leistung P = Es(¢)) A,5 . empfangen. Ist der Konzentratorgewinn innerhalb
des FOV konstant, gilt auch hier wie bei ebenen Detektorflichen P = E(1))A 4 ¢(0) cos 1. Dieser
Fall wurde im vorigen Abschnitt angenommen, wobei vereinfacht A,,; = A, .(0) geschrieben wurde.

Der theoretisch mogliche Gewinn optischer Konzentratoren ist in Abhéngigkeit des FOV prin-
zipiell begrenzt. Eine Darstellung des Sachverhalts findet sich z. B. in Welford [44]. Danach ist das
Flachen-Raumwinkelprodukt, die sogenannte Etendue, fiir jedes optische System eine Erhaltungs-
grofle. Diese fiihrt zu einem maximal erreichbaren Konzentrationsgewinn von

C(y) = fir 0< || <m/2. (5.10)

Cmaa:(w) = { sin?(Wra) fitr ’w‘ = Yo ) (511>

0 sonst

wobei n. die Brechzahl des Konzentrators ist. Diese bewegt sich zwischen 1.5 fiir Acrylate [43]
und 1.8 fiir Quarzglas. In (5.11) wurde vorausgesetzt, dafl es sich beim eingangsseitigen Medium
des Konzentrators um Luft mit dem Brechungsindex n,r; = 1 handelt. C),q, ist in Abb. 5.7 als
Funktion des FOV dargestellt.

Durch Welford werden auch verschiedene Realisierungen nichtabbildender Konzentratoren vor-
gestellt. Mit sogenannten ,,Compound Parabolic Concentrators* (CPC), die sich sowohl fiir geringe,
als auch fiir groffe FOV zuschneiden lassen, konnen Gewinne nahe der theoretischen Grenze erreicht
werden. Dabei besteht innerhalb des FOV nahezu Winkelunabhéngigkeit. Ein Problem stellt al-
lerdings die u. U. hohe Lénge eines CPC dar. Von einer Realisierung wird durch Carruthers [46]
berichtet. Bei einem FOV W, . = 22°, einer Lénge von 19.3 mm und n. = 1.44 besitzt der dort
vorgestellte CPC einen Eingangsdurchmesser von 19.3 mm und einen Ausgangsdurchmesser von
5 mm. Das Flichenverhéltnis wiirde so Cj,q, (11.5 dB) entsprechen. Angaben iiber den tatséichli-
chen Gewinn werden in [46] nicht gemacht.
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Abbildung 5.7: Normierter maximaler Konzentratorgewinn: Fiir kleine FOV lassen sich sehr
hohe Gewinne erzielen. So wurde fiir ein eigenes Spot-Diffusing Experiment ein Objektiv mit einer
Brennweite von 15 mm verwendet, das bei ¥, ~ 7.5° einen Gewinn von nahezu 21 dB erreicht [45].
Uber eine Tatsache soll ein hoher Konzentratorgewinn aber nicht hinwegtéuschen: Da die effektiv
wirksame Flidche eines Konzentrators immer auch an dessen physikalische Fliche gebunden ist,
wird A,; — zumindest bei tragbaren Gerdten — auch mit Konzentrator kaum grofler als einige
wenige cm? ausfallen kénnen.

Ein CPC wurde vom Fraunhofer-Institut in Jena auch fiir das IHDN-System konzipiert [43],
siehe Abb. 7.3. Dieser verspricht — in Kombination mit einem optischen Filter und nach Abzug von
Verlusten durch Reflexion und Absorption — bei ¥,.,, & 50° einen effektiven Gewinn von ca. 4.5 dB.

Andere nichtabbildende Varianten sind die ,, Truncated Spherical Concentrators®, wie sie z. B. in
[22] vorgestellt werden. Fiir den Spezialfall eines Halbkugelkonzentrators mit einem FOV von 78°
wird in [12] ein realisierter Gewinn von etwa 4.5 dB angegeben. Der Konzentrator wurde in diesem
Experiment allerdings mit einem Interferenzfilter kombiniert, so dal der FOV auf 70° und der
Gewinn auf 1.5 dB sanken.

Wie bereits erwahnt, sind abbildende Konzentratoren fiir grofle FOV nicht aus einzelnen Linsen
herstellbar; dabei ist es gleichgiiltig, ob der Konzentrator das Blickfeld auf einer einzelnen Photo-
diode oder auf einem Photodiodenarray abbilden soll. Sollen Imaging-Receiver mit groflem FOV
demzufolge durch die Kombination einer Optik mit einem planaren Photodiodenarray realisiert
werden, miissen fiir die Optik Linsensysteme eingesetzt werden. In der von Kahn [8] vorgestellten
Variante eines Imaging-Receivers werden drei Linsen verwendet, vgl. Abb. 2.5; durch Jungnickel
wird von einer Realisierung mit einem fotografischen Weitwinkelobjektiv berichtet [47], allerdings
ist das Array mit 24x1 Pixeln nur eindimensional. Technologisch einfach ist die Umsetzung von
Imaging-Receivern mit iiberlappungsfreien Sektoren nicht: So wird in [8] angegeben, dafl der Durch-
messer der Abbildung bei Lichteinfall mit Winkeln nahe des FOV von 45° etwa 6.6 mm mifit —
so miissen viele der insgesamt (nur) 37 Photodioden gleichzeitig aktiviert werden; der Empfanger
arbeitet trotz der komplexen Optik nicht optimal.
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5.3 Optisches Filter

Optische Filter lassen sich prinzipiell durch Interferenz- oder Absorptionsfilter realisieren. Interfe-
renzfilter haben Bandpaflicharakteristik. Bei Anwendung von Absorptionsfiltern wird Bandpafiver-
halten dagegen erst im Zusammenwirken mit der Photodiode erzielt: Das Absorptionsfilter reali-
siert die untere Grenzwellenlénge, die Photodiode die obere Grenzwellenlédnge des Detektors. Die
»,Absorptionskante“ einer Photodiode ist materialabhéngig, bei Silizium betrigt sie 1100 nm. Je
ndher die Filterflanke des Absorptionsfilters an die Kante der Dioden geriickt werden kann —
dariiber entscheiden sowohl die Wellenléinge des zu detektierenden Signals als auch technologische
Kriterien —, desto geringer ist die resultierende spektrale Breite des Empféngers. Der Vorteil von
Absorptionsfiltern besteht darin, dafl ihre spektrale Filtercharakteristik unabhéngig vom Einfalls-
winkel des Lichts ist; so kénnen sie in jedem Fall planar realisiert werden.

5.3.1 Absorptionsfilter auf der Basis von Farbglas

Diese Variante hat einen besonders giinstigen Preis — kommerzielle Systeme arbeiten deshalb
ausschliefllich mit Farbglasfiltern.

Standard-Farbglasfilter, die sich sinnvoll mit Silizium-Photodioden zur Detektion infraroter
Strahlung kombinieren lassen, sind mit Ubergangswellenléingen (Wellenlinge, bei der die Transmis-
sion 50% betrédgt) von bis zu 850 nm erhiltlich. Die Filterflanken verlaufen grundsétzlich relativ
flach; so erreicht der Typ ,,RG850% erst bei ca. 900 nm die volle Transmission, vgl. Abb. 5.8.

Besonders gut 148t sich das genannte Filter demnach mit einer Si-Photodiode kombinieren,
deren Empfindlichkeitsmaximum sich bei einer Wellenlédnge von etwa 900 nm oder hoher befin-
det. Das ist nur bei vergleichsweise ,,dicken“ Si-Dioden der Fall; geschuldet wird dieses Verhalten
dem sehr flachen Verlauf des Silizium-spezifischen Absorptionskoeffizienten, vgl. Abb. 5.11. Vor-
teilhafterweise kommt eine dickschichtige Photodiode aber auch einer niedrigen Diodenkapazit &t
entgegen.

Kombinationen eines RG850-Filters und einer angepafiten Si-Photodiode erreichen Halbwerts-
breiten von ca. 200 nm. Eine solche Variante wird auch fiir den IHDN-Demonstrator verwendet,
das spektrale Detektionsverhalten ist in Abb. 5.9 dargestellt. Passend zum Empfangsbereich einer
solchen Kombination stehen z. B. effiziente GaAs:Si-Strahlungsemitter zur Verfiigung.

5.3.2 Absorptionsfilter auf der Basis direkter Halbleiter

Halbleiter mit direktem Bandiibergang zeichnen sich durch einen besonders abrupten Ubergang
vom Absorptions- in den Transmissionsbereich aus — ihre ,, Absorptionskante“ ist vergleichsweise
steil, vgl. Abb. 5.11. Gelingt es demnach, die Absorptionkante der Betriebswellenldnge A, anzu-
passen, kann ein solcher Halbleiter zumindest als optimiertes Kantenfilter genutzt werden. Diese
Idee floB in eine Patentanmeldung des Autors ein [48].

Ternéare Mischhalbleiter wie InGaAs gestatten eine Variation der Absorptionskante iiber das
Mischungsverhiltnis der jeweiligen Bestandteile. Sie sind damit besonders gut geeignet®. Bei In-
GaAs kann die Absorptionskante beispielsweise zwischen der von GaAs (870 nm) und der von
InAs (3440 nm) variiert werden. Aber auch binére Halbleiter lassen eine Anpassung der Absorp-
tionskante zu, wenn auch in weit geringerem Umfang: durch Fremdatomdotierung. Abb. 5.8 zeigt
die gemessene Filtercharakteristik von GaAs-Wavern mit verschiedenen ,,Beimischungen®. Reines

4Es existiert ein Patent, in dem vorgeschlagen wird, solche Halbleiter zur Realisierung von Wellenldngenduplex
bei faseroptischer Ubertragung zu nutzen [49].
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GaAs besitzt eine Grenzwellenldnge von ca. 870 nm; durch entsprechende Dotierung verschiebt
sich die Grenzwellenlénge in Richtung groflerer Wellenlédngen. Der spektrale Verlauf der Absorpti-
on wird dabei zwar etwas flacher — im Vergleich zu dem von Farbglas ist er aber immer noch weit
giinstiger®. Die Filterverldufe der beiden n-dotierten GaAs(Te)-Proben harmonieren beispielsweise
hervorragend mit der Emissionswellenldnge von GaAs:Si-Lasern, die bei 940 nm liegt. Zusammen
mit der spektralen Charakteristik von Si-Photodioden sind so spektrale Halbwertsbandbreiten von
ca. 100 nm denkbar® | siehe Abb. 5.9. Vorteilhafterweise koénnte eine solche GaAs-Filterschicht
nach einer diinnen Passivierung — z. B. SiOy — direkt auf die Oberflache der Si-Photodiode auf-
gebracht werden. Der Preis wird sich dann in &hnlichem Rahmen wie der einer Farbglas-Dioden-
Kombination bewegen. Nach Ansicht des Autors ist diese Variante vielversprechend.

Bisher konnte zwar der Absolutwert der Transmission im Durchlafbereich nur mit nicht entspie-
gelten GaAs-Proben gemessen werden — der ermittelte Wert von 50% liegt aber nur ca. 2% unter
dem theoretischen Wert, der aus den Brechungsverlusten Luft/GaAs bzw. GaAs/Luft resultiert.
Bei Entspiegelung der Grenzflichen kann demnach von einer Transmission nahe 100% ausgegangen
werden. Auflerdem wiesen die Proben (es handelt sich um Waver-Material) hohe Dicken auf. Es ist
aber davon auszugehen, daf} die Filtercharakteristik auch bei Schichtdicken von wenigen ym einen
dghnlichen Verlauf zeigt.

Nahezu ideales Bandpafiverhalten liefle sich allerdings erreichen, wenn das Halbleiterfilter mit
einer Photodiode kombiniert wird, die selbst aus einem direktem Halbleiter besteht und deren
Grenzwellenléinge nur geringfiigig oberhalb von A\, liegt [48]. Aufgrund der steilen Absorptions-
kante direkter Halbleiter entspricht die spektrale Charakteristik einer solchen Diode weit mehr
der einer idealen Photodiode, als es die einer Si-Diode tut, vgl. Abb. 5.9. So ist es mdglich, die
Betriebswellenldnge nahe der Absorptionskante zu wéihlen.

Kann die Grenzwellenléinge des Halbleiterfilters oder die der Diode variiert werden, sind Halb-
wertsbreiten zwischen 10 — 20 nm denkbar. Das wiirde, verglichen mit einer Kombination aus Si-
Diode und Farbglasfilter, einem Gewinn von 5 — 6.5 dB bzgl. der mittleren optischen Signalleistung
entsprechen. Beispielsweise konnte eine InP-Diode mit einem Filter aus GaAs oder InGaAs versehen
werden. Eine andere Moglichkeit wére, eine InGaAs-Photodiode mit einem entsprechenden Filter
zu kombinieren. Allerdings existiert nach Wissen des Autors heute keine Herstellungstechnologie
fiir dicke, d. h. kapazitdtsarme, grofiflichige InGaAs-Dioden, vgl. Abschn. 5.4.5.

5.3.3 Interferenzfilter

Als optische Bandpésse lassen Interferenzfilter prinzipiell spektrale Breiten im Bereich weniger nm
zu. Sie sind damit hinsichtlich des Systemverhaltens sehr attraktiv. Allerdings treten bei Reali-
sierungen fiir Freiraumsysteme gravierende Nebeneffekte wie die Abhéngigkeit der Filtermitten-
frequenz vom Einfallswinkel oder der Polarisation des Lichts auf. Fiir FOV-Werte im Bereich von
10°...20° ist die Umsetzung von spektralen Halbwertsbreiten zwischen 25 und 50 nm mit ebe-
nen Bandpafifiltern relativ unproblematisch, vgl. [5]. Der technologische Aufwand zur Realisierung
solcher A\ fiir groflere FOV ist jedoch enorm.

Zur Losung des Problems wurde das Interferenzfilter in einem Vorschlag von Lee und Kahn
auf die (gekriimmte) Oberfldche eines Halbkugelkonzentrators gebracht. Dabei wurde ein A\ von

®Es ist zu beriicksichtigen, da8 auch die Filterflanke von Farbglas mit zunehmender Grenzwellenléinge deutlich
flacher verlduft.

Es existiert ein Patent fiir ein Freiraumiibertragungssystem [50], in dem auch die Kombination eines GaAs-
Filters mit einer Si-Photodiode propagiert wird — allerdings steht in [50] der Wellenldngenmultiplexgedanke im
Vordergrund; der Kombination aus GaAs-Filter und Si-Photodiode ist nur einer von drei verschiedenen Detektoren.
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Abbildung 5.8: Vergleich der Filtercharakteristik von Farbglas mit der von GaAs-Wavern mit
verschiedenen Fremdatomdotierungen: Die Ubergangswellenlinge der n-dotierten Waver harmonie-
ren gut mit der Emissionswellenléinge von GaAs:Si-Sendebauelementen (940 nm). Die Messungen
wurden freundlicherweise von Herrn Prof. Behn, FH Schmalkalden, durchgefiihrt.

30 nm erreicht, allerdings auf Kosten einer Durchléissigkeit von nur 68 %, der den Gewinn gegeniiber
dem bloflen Konzentrator um ca. 3 dB schrumpfen 148t [12]. In einer anderen Variante werden zwei
CPC mit dazwischenliegendem Interferenzfilter miteinander kombiniert. Der erste Konzentrator
dient der Winkeltransformation, so dafl das Licht das Filter mit einer geringeren Winkelstreuung
trifft [51]. Eine solche Variante wurde vom Fraunhofer-Institut als Losung fiir das ITHDN-System
verworfen, weil die Lidnge dieser Kombination fast 90 mm betragen hétte.

Abb. 5.9 zeigt die spektrale Charakteristik der im Demonstrator verwendeten Photodiode in
Verbindung mit den drei vorgestellten Filtern. Fiir das Interferenzfilter wurde eine realistische
spektrale Halbwertsbreite von AX = 50 nm gewéhlt. Werden die Filtercharakteristika mit dem
Spektrum der Sonne nach Abb. 5.3 bewertet, zeigt sich, dafl ein Interferenzfilter selbst bei glei-
cher Transmission nur einen Vorteil von ca. 1.5 dB gegeniiber einem GaAs-Filter und von 2.7 dB
gegeniiber einem Farbglasfilter (850 nm) hinsichtlich der optischen Signalleistung verspricht. Bei
LOS-Szenarien wiirde ein solches Filter demzufolge bei gleicher Sendeleistung eine um gerade v/2
bzw. v/3.5 erhohte Ubertragungsdistanz gewiihrleisten, was angesichts der deutlich héheren Kosten
von Interferenzfiltern fiir die Anwendung von Absorptionsfiltern spricht.

5.4 Photodiode

Schon in den vergangenen Abschnitten wurde deutlich, dafl die spektrale Empfangscharakteristik
der Diode entscheidenden EinfluB auf das SNR haben kann. Nachfolgend werden neben diesem
Parameter auch die dynamischen Eigenschaften der Diode untersucht.

5.4.1 Funktionsprinzip

Die Funktion der Photodiode beruht auf dem Photosperrschichteffekt. Dabei werden Ladungs-
tragerpaare, die durch Photonenabsorption generiert werden, im elektrischen Feld der Raumla-
dungszone eines p-n-Ubergangs rdumlich getrennt. Das hohe elektrische Feld innerhalb der Sperr-
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Abbildung 5.9: Spektrale Charakteristik der Photodiode ,,Silicon Sensor SSO-PD20-6“ in Kom-
bination mit verschiedenen Filtern: Die Kurven fiir die Absorptionsfilter entstanden durch Ver-
kniipfung der Meflergebnisse aus den Abb. 5.8 und 5.12. Die Kurve fiir das Interferenzfilter mit
einer spektralen Breite von 50 nm nutzt ein Butterworth-Modell zur Approximation der Filter-
charakteristik (nach Barry [22]), wobei hier senkrechter Lichteinfall angenommen wurde. Dieses
»theoretische* Filter wurde wiederum mit der gemessenen spektralen Charakteristik der Diode
kombiniert. Als maximale Transmission wurde fiir alle Filter ,,1“ angenommen.

schicht ist die Ursache fiir das wesentlich bessere transiente Verhalten von Photodioden gegeniiber
Photoleitern.

Werden Photonen direkt in der Sperrschicht absorbiert, setzt unmittelbar eine schnelle Driftbe-
wegung der erzeugten Ladungstréger ein. Dagegen miissen Elektronen, die im p-Gebiet, und Locher,
die im n-Gebiet generiert werden, erst zur Sperrschicht diffundieren, um zum Photostrom beizu-
tragen. Der Photostrom enthilt dadurch stark verzégerte Komponenten, die sich als sogenannter
,, Diffusionsschwanz“ duflern; dieser kann mehrere us andauern.

Um kurze Schaltzeiten zu erreichen, mufl deshalb der Grofiteil der Strahlung innerhalb der
Sperrschicht absorbiert werden. Dafiir eignen sich in besonderem Mafle sogenannte PIN-Dioden
(PIN: Positive-Intrinsic-Negative), bei denen zusitzlich eine i-Schicht (i: Intrinsic) zwischen die
hochdotierten p- und n-Gebiete gebracht wird, siche Abb. 5.10. Die Breite der Sperrschicht wird
hier im wesentlichen von der Dicke d; der i-Zone bestimmt und kann damit im Entwurfsprozef

Antireflexionsschicht
A
+
d; i P | x
n+

1Y

Abbildung 5.10: Schematischer Aufbau einer PIN-Photodiode: Die Antireflexionsschicht dient
der Brechzahlanpassung von Luft und Diodenmaterial.
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Abbildung 5.11: Absorptionskoeffizient « verschiedener Halbleiter: Fiir direkte Halbleiter wie
InP, GaAs oder InAs verlduft der Absorptionskoeffizient in der Ndhe der Grenzwellenldnge sehr
steil. Bei Verbindungshalbleitern wird die Absorptionskante vom Mischungsverhéltnis bestimmt
(entnommen aus Saleh/Teich[52]).

festgelegt werden — zumindest bei Si-Photodioden. Fiir die weiteren Analysen wird von PIN-Dio-
den ausgegangen.

Anmerkung: Avalanche Photodioden werden nicht weiter betrachtet, weil diese nur in Emp-
fangern, deren Empfindlichkeit vom Verstéirkerrauschen bestimmt wird, Vorteile erzielen kénnen.

Das ist nur bei Freiraumsystemen mit sehr geringem FOV oder sehr kleinen Detektorflachen der
Fall.

5.4.2 Spektrale Diodenempfindlichkeit

Photonenabsorption ist dann moglich, wenn die Photonenenergie mindestens dem Bandabstand W
zwischen Leitungs- und Valenzband des jeweiligen Halbleitermaterials entspricht. Deshalb betrégt
die obere Grenzwellenldnge A\, einer Photodiode

hc
Ag = W,
Die Konstanten ¢ und h stehen fiir die Lichtgeschwindigkeit respektive das Planck’sche Wir-
kungsquantum. Der Bandabstand von Silizium korrespondiert mit einer Grenzwellenlénge von
ca. 1100 nm.

Wird angenommen, dafl keine Photonen an der Diodenoberfliche reflektiert werden — die
Grenzflache Luft-Photodiode also sehr gut entspiegelt ist — und der Grofiteil der Ladungstréger

in der i-Zone absorbiert wird, gilt fiir die Wahrscheinlichkeit, dafl ein einfallendes Photon ein
Trégerpaar generiert, die einfache Beziehung

(5.12)

n=1-—e%. (5.13)

Der Term n wird als Quantenwirkungsgrad bezeichnet und héngt bei gegebenem Intensitétsabsorp-
tionskoeffizient o des Halbleiters von der Schichtdicke d; ab, vgl. Abb. 5.11. Unter Zuhilfenahme
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Abbildung 5.12: Spektrale Charakteristik der Diode ,,Silicon Sensor SSO-PD20-6* im Vergleich
zu einer idealen Diode mit 7 = 1 (das MeBergebnis wurde freundlicherweise durch die Silicon Sensor
GmbH zur Verfiigung gestellt)

des Planck’schen Strahlungsgesetzes ermoglicht (5.13) die Berechnung der Diodenempfindlichkeit”;
fiir sie folgt
qA A

R\) =n7—=n-—F—A/W
() The 771.24,um/

fir A<\ . (5.14)
Gl. (5.13) zeigt, daB die Dicke der i-Schicht fiir einen hohen Quantenwirkungsgrad etwa im Bereich
der Eindringtiefe 1/« der Betriebswellenlédnge A, bzw. dariiber liegen sollte®. Fiir d; = 1 /o wird
gerade 77 = 0.63 erreicht. In Abb. 5.12 ist R(A) fiir die im IHDN-Demonstrator verwendeten Diode
im Vergleich zu einer ,jidealen* Photodiode mit 100% Quantenwirkungsgrad dargestellt.

5.4.3 Dynamisches Verhalten

Werden wiederum die langsamen Diffusionsstréome aus dem p- bzw. n-Gebiet vernachléssigt, sind
die dynamischen Eigenschaften der Diode einerseits durch die Sperrschichtkapazitét in Verbindung
mit dem Lastwiderstand des Verstirkers und andererseits durch die Trégerlaufzeiten innerhalb der
i-Schicht vorgegeben. Nach [36] ist fiir die Diodenkapazitéit folgende Niaherungsbeziehung giiltig

Apin

Cq= 4

€0€r - (5.15)

Sie setzt voraus, dafl die Weite der Raumladungszone tatséchlich mit d; tibereinstimmt. Da die
i-Schicht bei realen Dioden nicht wirklich eigenleitend, sondern schwach dotiert ist [36], erstreckt
sich die Raumladungszone bei geringen Sperrspannungen oder sehr hohen Werten von d; u. U. nicht
liber die gesamte i-Schicht. In diesem Fall ist die Kapazitéit grofler.

Zur Abschitzung des FEinflusses der Tragerlaufzeit wird angenommen, dafl die Strahlung gleich-
méfig innerhalb der i-Zone absorbiert wird. Diese Bedingung ist néherungsweise dann erfiillt, wenn
d; fiir die entsprechende Wellenlidnge nicht wesentlich grofier als die Eindringtiefe 1/« ist; das trifft

"Das bisher verwendete Symbol R steht als Abkiirzung fiir R(Atz).

8 Allerdings kann nach Opielka [53] die Dicke durch einen Spiegel bei gleicher Quantenausbeute etwa halbiert
werden.
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Abbildung 5.13: Links: Simulierte Sprungantwort einer Silizium-Diode fiir unterschiedliche Sperr-
spannungen bei einer angenommenen Schichtdicke d; = 100 pm. Rechts: Antwort der Diode ,,Sili-
con Sensor SSO-PD20-6* auf eine Rechteckimpulsfolge (Impulsbreite 31.25 ns) fiir unterschiedliche
Sperrspannungen. Die Diodenkapazitit betriagt etwa 20 pF, der Arbeitswiderstand 50 €.

bei Si-Dioden héufig zu. Nach Saleh [52] setzt sich die normierte Impulsantwort [;° g(t) dt = 1 aus
einem durch die Elektronen hervorgerufenen Anteil g.(¢) und einem Locheranteil gy, () zusammen:

g(t) = ge(t) + gn(t) (5.16)
mit
Ve /di(1 — tve/d;) fiir 0<t<d;/ve
ge(t) = 0 sonst
) (5.17)
) = vp/di(1 —tuy/d;)  fir 0<t<d;/uy
Ih 0 sonst .

Darin sind v, und v, die Driftgeschwindigkeiten der Elektronen bzw. Loécher, die vom Halblei-
termaterial und der elektrischen Feldstidrke des Driftfeldes abhédngen. Die Dicke d; hat demnach
nicht nur iiber die zuriickzulegende Wegstrecke, sondern auch iiber die Feldstéirke Einflul auf die
Laufzeiten. Fiir elektrische Felder von ~ 5 — 10 V/um innerhalb der Sperrschicht néhern sich vy,
und v, bei Silizium der thermischen Geschwindigkeit von 100 pm/ns [54]. Fiir niedrige Feldstdrken
konnen beide Komponenten mehrere Grofienordnungen darunter liegen.

5.4.4 Dimensionierung einer Si-Photodiode

Mit (5.13),(5.15) und (5.16) entstehen widerspriichliche Forderungen hinsichtlich d;. Eine hohe
Empfindlichkeit auch bei groflen Wellenléngen sowie eine niedrige Sperrschichtkapazitiat bedingen
eine dicke i-Schicht, wihrend kurze Ladungstréigerlaufzeiten ein schmales d; verlangen. Tatséchlich
sind Si-PIN-Photodioden mit Schichtdicken im Bereich einiger 100 pm herstellbar.

Zunéchst soll eine Diode dimensioniert werden, die bei Ay = 800 nm eine Empfindlichkeit
R =0.5 A/W aufweist. Nach Abb. 5.11 betréigt 1/« etwa 10 pm, damit wird bei einer Schichtdicke
von 15 pm die angestrebte Empfindlichkeit erreicht. Wird von einer leicht realisierbaren Sperrspan-
nung von 30 V ausgegangen, betrigt selbst die langsamere Locherdriftgeschwindigkeit bei einer
Feldstérke von 2 V/um nach [54] etwa 50 pm/ns — damit kann die Trégerlaufzeit vernachléssigt
werden. Eine solche Dioden wiire fiir die faseroptische Ubertragung ideal geeignet. Allerdings ist mit
d; = 15 pm ein Kapazititsbelag von 700 pF/cm? verbunden®, der bei groBflsichigen Freiraumemp-

9Fiir Silizium betragt €, etwa 11.8.
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fingern und breitbandiger Ubertragung auBerordentlich problematisch ist, vgl. Abb. 5.19.

Wird d; auf 100 gm erhoht, reduziert sich nicht nur der Kapazititsbelag auf ca. 100 pF/cm? —
auch dafi Empfindlichkeitsmaximum der Diode verschiebt sich in Richtung groflerer Wellenléngen.
Beispielsweise wird fiir A = 1000 nm eine Empfindlichkeit von ca. 0.5 A/W erreicht; eine solche
Diode kann gut mit einem Absorptionsfilter kombiniert werden. Bei 30 V Sperrspannung betrégt
die Locherdriftgeschwindigkeit durch die reduzierte Feldstérke jetzt aber nur noch etwa 15 pm/ns,
so dafl Trégerlaufzeiten von bis zu etwa 7 ns auftreten. In Breitbandsystemen, die Si-Photodioden
nutzen, ist die Betriebswellenléinge deshalb auf Werte von etwa 1000 nm begrenzt.

Abb. 5.13 links zeigt die simulierte Impulsantwort fiir d; = 100 um bei verschiedenen Sperr-
spannungen. Im Bild rechts ist die reale Antwort der Diode ,,Silicon Sensor SSO-PD20-6“ mit einer
strahlungsaktiven Fliche von 20 mm? auf eine Rechteckimpulsfolge dargestellt. Der EinfluB der
Trégerlaufzeiten ist hier deutlich sichtbar.

5.4.5 Alternative Halbleitermaterialien fiir groflere Wellenlédngen

Fiir die optische Ubertragung sind Betriebswellenléngen von nur wenigen 100 nm aufgrund der
prinzipiell geringen Photodiodenempfindlichkeit wenig attraktiv.

Faseroptische Ubertragungssysteme arbeiten dagegen hiufig bei Wellenléingen von 1.3 pm oder
1.55 pm. 1. allg. kommen Ing53Gag 47As-Photodioden oder #hnliche Varianten aus ternéren oder
quaterndren Mischhalbleitern zum Einsatz.

Zunichst suggerieren #hnlich hohe Wellenlingen auch bei optischer Indoor-Ubertragung Vor-
teile: Der spektrale Anteil des Sonnenlichts féllt etwas niedriger aus als im nahen IR-Bereich,
auBlerdem sinken die Anforderungen bzgl. der Augensicherheit — zumindest bei stark fokussierten
Punktquellen [55].

Den beiden Hauptvorteilen stehen allerdings gravierende Nachteile entgegen, verursacht durch
die Eigenschaften der entsprechenden Detektoren. An erster Stelle ist der vielfach hohere Preis zu
nennen — das gilt auch fiir Ge-Photodioden!?. Aber auch aus technischer Sicht treten bei grofflsichi-
gen Dioden aus Si-Alternativmaterialien Hindernisse auf: in Form der deutlich héheren Diodenka-
pazitit. So konnen bei InGaAs-PIN-Photodioden schon Kapazititsbeldige von ca. 30 pF/mm? als
gering eingestuft werden; entsprechend Abb. 5.19 ist die sinnvolle Detektorfliche bei breitbandiger
Ubertragung demnach im Bereich einiger weniger mm? angesiedelt; die Anwendung ist héchstens in
Form von Diodenarrays interessant, die mit abbildenden Optiken zu Imaging-Receivern kombiniert
werden. Ein entsprechender Experimentalaufbau wurde durch die British-Telecom vorgestellt [9].

Die Ursache des hohen Kapazitétsbelags entsprechender Dioden liegt in der geringen Dicke
d; ihrer Intrinsic-Schicht. Bei Glasfaseriibertragung ist ja gerade eine besonders diinne Intrinsic-
Schicht interessant, weil dadurch die Ladungstrigerlaufzeiten minimiert werden; der Kapazitéts-
belag spielt dagegen durch den geringen Diodendurchmesser nur eine untergeordnete Rolle und
kann durch spezielle Bauformen reduziert werden. Die heutige Herstellungstechnologie 143t prak-
tisch nur Schichtdicken im Bereich weniger pm zu, weil die eigentlichen Diodenschichten epitaktisch
(d. h. sehr langsam) einem Substrat aufgewachsten werden!!.

Aber selbst wenn hohere Schichtdicken realisiert wiirden, ist mit zunehmend schlechterem Wir-
kungsgrad'? und einem zu hohem Dunkelstrom zu rechnen. Denn der Dunkelstrom I einer PIN-

Djese sind in faseroptischen Empfingern aufgrund ihres hohen Dunkelstroms wenig verbreitet.

"TnGaAs-Dioden haben deshalb die oben angegebene Zusammensetzung (die mit einer Grenzwellenlinge von
1.65 um korrespondiert), weil fiir solche Dioden Substrate aus InP genutzt werden. Eine Schicht aus Ing.53Gag.a7As
hat die gleiche Gitterkonstante wie InP [36].

12Bei Mischkristallen treten wesentlich stéirkere Verunreinigungen als in Elementhalbleitern auf; dadurch ist bei
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Abbildung 5.14: Ersatzschaltbild einer Photodiode

Photodiode héngt nach [57] nicht nur exponentiell von der Grenzwellenlénge ab, sondern auch
linear von Ap;, und d;. Werden mit N, und N, die effektiven Zustandsdichten des Leitungs- und
Valenzbandes bezeichnet, ist I durch

—h
Ig = qn;Apind;/Te mit n; = /NN, exp ¢ (5.18)
2kT Ay

gegeben. Beispielsweise besitzt eine Ge-Dioden unter gleichen Randbedingungen einen etwa 4
GroBenordnungen gréfileren Dunkelstrom als eine Si-Diode [58] — Gewinne bzgl. des Stroms Iy,
kénnen so durch den erhchten Dunkelstrom kompensiert werden.

5.4.6 Ersatzschaltbild

Abb. 5.14 zeigt das Ersatzschaltbild einer Photodiode. Bei Sperrbetrieb und unter Vernachléssi-
gung des Séttigungsstroms kann die Diode entfallen. Der Parallelwiderstand R liegt im Bereich
mehrerer MQ) und kann demnach i. allg. gegen den Lastwiderstand vernachléssigt werden. Bei dy-
namischen Untersuchungen kann héufig auch der Serienwiderstand R, entfallen. Dieser Ohmsche
Widerstand hat allerdings erheblichen Einflufl auf das Empfangerrauschen. Sein Wert kann zwi-
schen wenigen §2 und einigen 100 € variieren. Besonders problematisch ist der schon in Abschn. 5.4.3
angesprochene Fall einer Raumladungszone, die sich nicht iiber die gesamte i-Schicht erstreckt. In
diesem Fall ist ein Teil der i-Schicht feldfrei und wirkt als Ohmscher Serienwiderstand. Unkritisch
sind bei Breitbandiibertragung und hohen Diodenkapazitédten nur Werte von wenigen €.

5.5 Vorverstarker

5.5.1 Uberblick

Die wichtigsten Eigenschaften eines Vorverstirkers sind Empfindlichkeit, Bandbreite, und Dyna-
mikbereich. Hinsichtlich der Empfindlichkeit arbeitet er dann zufriedenstellend, wenn zumindest
bei typischen Tageslichtverhiltnissen und Detektorflichen im Bereich vieler mm? das Rauschen
des Photostroms I, gegeniiber dem des eigentlichen Verstérkers dominiert. Da I, sehr starken
Schwankungen unterliegt (vgl. Abschn. 6.1) und bei kiinstlicher Beleuchtung auch relativ niedrig
ausfallen kann, ist eine hohe Verstirkerempfindlichkeit!? in jedem Fall erstrebenswert.

Das Hauptentwurfsproblem stellt die im Vergleich zu faseroptischen Detektoren grofie Dio-
denkapazitéit dar: Diese begrenzt nicht nur die Bandbreite, sondern auch die Empfindlichkeit des
Verstéarkers. In Bezug auf den Dynamikbereich mufl beriicksichtigt werden, dafi die Signalpegel

dicken Dioden die Gefahr gegeben, dafl die erzeugten Ladungstriger schon auf dem Weg durch die Verarmungszone
rekombinieren[56].

13Nachfolgend wird der Begriff , Verstirkerempfindlichkeit* fiir die theoretisch ohne Hintergrundlicht erreichbare
Empfiangerempfindlichkeit verwendet.
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um mehrere Gréflenordnungen schwanken kénnen. Werden zweistufige Signale wie bei PPM oder
OOK empfangen, ist eine symmetrische Begrenzung bei grofien Pegeln unkritisch. F{ir mehrstufige
Verfahren wie PAM oder Subtriger-Verfahren werden allerdings erhohte Anforderungen an die
Empfingerlinearitéit gestellt.

Optische Empfinger nutzen drei elementare Verstdrkervarianten, deren Funktionsweise nicht
im einzelnen dargestellt werden soll. Ein Uberblick wird z. B. in Opielka [53] gegeben. Der Hoch-
impedanzverstirker ist fiir Freiraumsysteme durch seine begrenzte Dynamik [60] wenig attraktiv.
AuBerdem unterliegt die Zeitkonstante aus Cy und Lastwiderstand Schwankungen,'* so daB eine
feste Entzerrfunktion problematisch ist. Diese Nachteile vermeidet der Transimpedanzverstirker.
Die maximale Verstarkung, welche hier bei gegebenem Riickkoppelwiderstand die Bandbreite be-
stimmt, ist aus Stabilitdtsgriinden begrenzt. Unter Umstédnden ist so das Widerstandsrauschen
hinsichtlich der Verstarkerempfindlichkeit mafigebend. Auch beim Bootstrap- Verstdrker, bei dem
die Diode zwischen dem Ein- und Ausgang eines , Eins“-Verstéirkers arbeitet, bestimmen Stabi-
litdtsforderungen die Grofle des Lastwiderstandes bzw. die erreichbare Grenzfrequenz.

VDiOdC
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Abbildung 5.15: Schematischer Aufbau eines Bootstrap-Transimpedanz-Verstérkers (links) und
dquivalente Darstellung als Regelkreis. Fiir die rechte Darstellung wurde die Diode als Stromquelle
ipn(t) mit Parallelkapazitdt Cy modelliert. Die Diode arbeitet zwischen dem Ein- und Ausgang
der ersten Verstérkerstufe, fiir die G; ~ 1 gilt. Durch den Bootstrap-Effekt wird so die Kapazitét
dynamisch verkleinert. Die zweite Stufe ist ein invertierender Verstérker und realisiert durch den
Riickkoppelwiderstand den Transimpedanz-Anteil zur Erh6hung der Bandbreite.

5.5.2 Bootstrap-Transimpedanz-Verstarker

Aufgrund der i. allg. sehr hohen Detektorkapazitét ist fiir Freiraumsysteme besonders die Kombina-
tion verschiedener Verstérkerlosungen interessant. Ein Bootstrap-Transimpedanz-Verstéarker wurde
schon 1982 von Araham [61] vorgestellt. Abb. 5.15 links zeigt das Prinzip.

Wird der Einflufl der Widerstdnde R; und Ry, die nur der Vorspannung der Diode dienen, wie
in Abb. 5.15 rechts vernachlissigt, ist die Ubertragungsfunktion des Verstiirkers durch

Gi(f)Ga(f) 1

_ ' 2 fTa(1-G1(f))
1 Gl(f)GQ(f) 1+J17G?(ng(f)

Gu(f) =Ry (5.19)

gegeben, wobei T; = R;Cy die Zeitkonstante aus Diodenkapazitit und Riickkoppelwiderstand R
ist. G1(f) und Ga(f) sind die Ubertragungsfunktionen der ersten und zweiten Verstérkerstufe.

1486 #ndert sich die Sperrspannung und damit bei realen Dioden auch die Kapazitit mit den Umgebungslicht-
verhéltnissen.
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Werden der Verstérker mit G1(f) = v1 (v1 = 1) und Ga(f) = —vy (va > 1) als ideal angesehen,
folgt
V1V2 1 1
T L £ P 1+ 2 fTa(1 = vy) foy

1+vive

Gu(f) = (5.20)

so daf} die Grenzfrequenz der Schaltung durch die Riickkopplungen etwa um den Faktor vy /(1 — v1)
erhoht wird. Begrenzt wird der erreichbare Bandbreitegewinn vy /(1 — v1) durch die einzuhaltende
Stabilitéit der Schaltung. Fiir grofle Schleifenverstarkungen sind in jedem Fall hohe Grenzfrequenzen
der beiden Verstarkerstufen anzustreben.

Die fiir den Demonstrator neu entwickelte Variante eines solchen Verstérkers [45], die in Ab-
schn. 7.3.2 vorgestellt wird, erreicht bei einer Diodenkapazitit Cy = 23 pF und einer Transimpe-
danz Ry = 27 k() eine Bandbreite von etwa 120 MHz, so daf die Empféngergrenzfrequenz praktisch
ausschliellich von den Ladungstrigerlaufzeiten der Diode bestimmt wird. Der Verstérker arbeitet
mit bipolarer Eingangstufe, deren (technologisch vorgegebene) Rauschanteile gegeniiber dem Wi-
derstandsrauschen von Ry dominieren. Damit wurde das Problem eines mdglichst rauscharmen
Arbeitswiderstandes hier zufriedenstellend gelost.

5.5.3 Rauschmodellierung

Im Empfénger existiert eine Reihe von Rauschquellen, die — je nach physikalischer Ursache und
Position in der Ubertragungskette — einen unterschiedlichen Einflul auf das Gesamtrauschver-
halten haben. Ublicherweise erfolgt die Abschitzung der resultierenden Rauschleistungsdichte am
Entscheider durch die Bewertung aller an den Verstérkereingang bzw. zur Photostromquelle trans-
formierten Rauschanteile mit der Ubertragungsfunktion des Empfangsfilters. Dabei wird eine idea-
le Ubertragungscharakteristik zwischen Photodiode und Verstirkerausgang postuliert. AuSerdem
wird im Normalfall mit einseitigen Rauschleistungsdichten gearbeitet, die hier durch den hochge-
stellten Index ,(ss)“ besonders gekennzeichnet werden sollen.

5.5.3.1 Eingangsbezogene Rauschleistung

Im Anhang B wird die Eingangstransformation der Rauschquellen eines Bootstrap-Transimpedanz-
Verstirkers nach Abbildung 5.15 bei bipolarer und unipolarer Eingangsstufe dargestellt'®. Die Er-
gebnisse entsprechen denen eines Hoch- oder Transimpedanzempféngers (siehe z. B. [60]), wenn fiir
den wirksamen Rauschwiderstand R;.s die Parallelschaltung von Ry und R beriicksichtigt wird.
Demnach gilt — unabhéngig von der Verstirkervariante — fiir die eingangsbezogene Leistungs-
dichte bei bipolarer Eingangsstufe

ss Ak, T 2q1.(27C;)?
NED(f) = 2qlyy +2q1, + Rb + 2 (52 0% 2 L akT (R + R)(@nCaf> (5.21)
S 1 21Cy)?
= 2qlyy + 4k T (% e+ ( gst) 2+ (R, +Rbb)(27TCd)2f2> (5.22)

und bei unipolarer Eingangsstufe

1 ['(27Cy)?
Rres * S

NE(f) = 2qlbg + 4k T < (fef + 1) + Rs(27er)2f2> : (5.23)

5Dabei muBte im Gegensatz zum vorigen Abschnitt auch der Diodenserienwiderstand R beriicksichtigt werden.
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Die in den Gleichungen verwendeten Symbole sind in Tabelle B.1 mit den fiir die weiteren Be-
trachtungen angenommenen Parametern enthalten. Gl. 5.22 dient der besseren Vergleichbarkeit
des Rauschverhaltens von bipolaren oder unipolaren Eingangsstufen.

Im Widerspruch zu diesen Ergebnissen enthalten die Analysen von Elmighani [62] zum Boot-
strap-Transimpedanz-Verstéirker einen zuséitzlichen von Ry, bzw. R hervorgerufenen Rauschanteil,
der linear mit der Vorwéartsverstarkung der Schaltung wéchst und damit keine hohen Schleifen-
verstarkungen zulassen wiirde. Allerdings wurde die Giiltigkeit von (5.21) auch durch PSPICE-
Simulationen bestétigt.

Der Vergleich von (5.22) und (5.23) verdeutlicht den geringeren weiflen Rauschanteil von FET
gegeniiber bipolaren Transistoren. Dieser ist allerdings nur dann von Bedeutung, wenn der &dqui-
valente Rauschwiderstand R,.s tatséchlich grofier als 2(3/S dimensioniert werden kann. Hingegen
ist der quadratische Rauschanteil von FET fiir praxisnahe Werte des Rauschiiberschufifaktors I"
(= 1...1.75 [60]) bei typischen Basisbahnwidersténden Ry, < 10  grofier. Hinzu kommt auflerdem
der f-Anteil, der bei groBem S aufgrund der Abhingigkeit f. ~ S? sogar gegeniiber dem f?-Anteil
dominieren kann. So betrégt f. in [63] z. B. 258 MHz! Dieser Sachverhalt wird auch in Abb. 5.16
deutlich. Damit kénnen FET-Eingangsstufen nur bei Systemen mit kleinen Diodenkapazititen (ge-
richtete Freiraum- oder Glasfaseriibertragungssysteme) oder niedrigen Datenraten je nach Grofle
des Lastwiderstandes Vorteile gegeniiber bipolaren Stufen erzielen. Neben dem i. allg. hdheren
f?- oder f-Rauschen besitzen FET fiir Freiraumsysteme allerdings einen weiteren gravierenden
Nachteil, der besonders bei Empfangsarrays zum Tragen kommt: Bei gleicher Steilheit benoti-
gen FET einen um wenigstens eine Groéflenordnung hoheren Ruhestrom, typischerweise gilt bei
S =20...100 mS fiir den Drainstrom I4. = 10...100 mA. Bipolartransistoren erreichen Steilhei-
ten von 100 mS bereits bei I, ~ 2.5 mA. Die von Otte [64] pauschal gemachte Aussage, FET seien
Bipolartransistoren generell vorzuziehen, ist also nicht zutreffend.

Nachfolgend bleiben die Betrachtungen deshalb auf bipolare Eingangsstufen begrenzt.
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Abbildung 5.16: Vergleich der eingangsbezogenen Rauschleistungsdichten bei bipolarer (links)
und unipolarer Eingangsstufe: Bei beiden Transistoren wird das Verstérkerrauschen fiir Frequenzen
> 10 Mbit /s zunehmend von den f2-Komponenten dominiert. Die Ursache ist die hohe Diodenka-
pazitét. Die Parameter wurden entsprechend Tabelle B.1, Anhang B gewéhlt. 4.y und I, ¢2 sind
die weiflen bzw. die quadratischen Rauschanteile durch den Drainstrom.
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Abbildung 5.17: Zur Berechnung der Rauschvarianz am Entscheider

5.5.3.2 Rauschvarianz am Entscheider

Bei einer eingangsbezogenen Leistungsdichte N (55)( f) ist die Rauschvarianz am Entscheider durch
den Ausdruck

Pine = [ NI PIH (P 0 (524)
0

gegeben. H,,(f) ist formal die Ubertragungsfunktion zwischen Diodenausgang und Entscheider-
eingang. Im allgemeinen wird jedoch der Einflufl des Verstérkers auf H,,(f) vernachléssigt, so dafl
die Ubertragungsfunktion mit der des Empfangsfilters (evtl. in Kombination mit dem HochpaB)
gleichgesetzt wird, siehe Abb. 5.17.

Die Berechnung des Integrals kann durch die Normierung f* = f/ Ry, sowie die getrennte Beriick-
sichtigung der weilen und quadratischen Rauschanteile in (5.22) verallgemeinert werden. Mit den
sogenannten Personick-Integralen [65, 66]

I, = /OOO |H, (f5) 2 df* (5.25)
s = AwfﬁHwUﬂPM*, (5.26)

die nur vom Verhéltnis der Filtergrenzfrequenz zur Datenrate bzw. der ,Form*“ der Eingangs-
und (gefilterten) Ausgangsimpulse, nicht aber von der Datenrate selbst abhéngen, ist eine elegan-
te Rauschanalyse moglich. Fiir den Fall einer bipolaren Eingangsstufe ist die Rauschvarianz am
Entscheider jetzt durch

4k, T 2¢1.(27Cy)?
Tpoise = (2qu9 + 291, + Rb ) LRy + (% + 4k T (Rep + Rs)(QWCd)2> IRy (5.27)

gegeben. Im iibrigen kann durch (5.27) auch der optimale Kollektorstrom einfach berechnet werden.

Fiir ihn gilt
27 Cy R kT I
Ic,opt = T ﬂ_g . (528)
q V' I

Tabelle 5.1 enthélt die Personick-Integrale fiir wichtige Empfangsfilter zur Rauschunterdriickung.

Fiir Soft-Decision-PPM-Empféanger ist es angebracht, einige Ergédnzungen zu treffen. Nach
Abschn. 3.4.3 miissen im Fall von L-PPM, das hier stellvertretend fiir alle PPM Varianten dienen
soll, fiir eine korrekte Symboldetektion in jedem Fall (L — 1) richtige Binérentscheidungen getroffen
werden. Dazu sind die Empfangsamplituden der minimal um 7T, und maximal um (L —1)T,;, sepa-
rierten Chips eines Symbols untereinander zu vergleichen. Ist das eigentliche Empfangsfilter jetzt
durch H,, s(f) gegeben, folgt bei einer Verzogerung nT,, zwischen den zu vergleichenden Chips fiir
die resultierende Ubertragungsfunktion H. ran(f) zwischen Diodenausgang und Entscheidereingang

‘Hrz,n(f)‘Q _ }er,s(f) (1 _ e*jQﬂfnTch) 2

= 2 |Hpsl?[1 —cos(2nfnTe,)] mit n=1...(L—1). (5.29)
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Abbildung 5.18: Ausschnitt eines Soft-Decision-PPM-Empféngers: Im Beispiel werden zwei um
nT,, separierte Empfangschips verglichen. Die Abbildung macht den impliziten Hochpaficharakter
von SD-PPM deutlich.

Abb. 5.18 zeigt den Ausschnitt eines SD-PPM-Empféngers, durch den H,, s(f) und H,z(f)
verdeutlicht werden sollen. Nach (5.29) ergeben sich so je nach Abstand der Chips (L — 1) gege-
benenfalls unterschiedliche Rauschvarianzen. Entsprechend koénnen die Personick-Integrale fiir den
Spezialfall L-PPM jetzt modifiziert als

Ly = /O Hyon(f)2df* = 2 /O Hyas(f9)2 [1 = cos(@rnfiId(L)/L)] df*,  (5.30)

& *2 * * > *2 * * *
I3, = /O I Hyan(f )|2df :2/0 5 [ Hya s (f )|2 [1 —cos(2rnf*1d(L)/L)] df*(5.31)
ausgedriickt werden. Ohne Intersymbolinterferenzen durch das Filter H,,, s sind alle (L—1) Rausch-

varianzen identisch, allerdings haben sie sich gegeniiber einem konventionellem HD-Detektor ver-
doppelt'®. Allgemein gilt wieder

4k, T 2q1.(2mCy)?
O-szz'se,n = <2qu9 + 291y + Rb ) IQ,an + <% + 4ka(Rbb + Rs)(27rcd)2> I3,nRg .
res
(5.32)
‘ Filter ‘ I ‘ I3 ‘ Anmerkungen ‘

Besselfilter 1.040 | 0.674 fsaB = Rp, 5. Ordnung

Potenzfilter 1.017 | 0.389 f3ap = Rp, 5. Ordnung

Integrate&Dump | 0.495 | 0.507 spektrale Ausdehnung = 10 - Ry
Integrate&Dump | 0.475 | 0.101 spektrale Ausdehnung = 2 - Ry

ety 0.564 | 0.087 | RC-Pulse mit 100% Excess-Bandbreite

Tabelle 5.1: Personick-Integrale fiir verschiedene Empfangsfilter: Bei Integrate&Dump-Filtern
muf} die spektrale Ausdehnung begrenzt werden, anderenfalls wiirde I3 = oo gelten. Das letzte
Filter gibt die Entzerrung von Rechteckimpulsen zu Raised-Cosine-Pulsen an. (Die resultierenden
Werte fiir die z-fache Grenzfrequenz konnen fiir I, und I3 durch Multiplikation mit 2 bzw. 23
ermittelt werden.)
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Abbildung 5.19: Verstirkerempfindlichkeit bei OOK-Ubertragung: Variationsparameter ist die
Photodiodenkapazitiat Cy, Cq = {1, 10,20, 50, 100,200,500} pF; der Kollektorstrom wurde opti-
miert, er betrug aber mindestens 0.5 mA. Bei einer Diodenkapazitidt von 1 pF dominiert im darge-
stellten Bereich das weifle Rauschen durch den Basisstrom des Transistors. Sinkt die Empfindlich-
keit bei Verdopplung der Diodenkapazitit um mehr als 1.5 dB (maximal sind es bei konstantem
R,cs exakt 3 dB), kann der Verlust durch die Verwendung von zwei Photodioden mit gleicher
Gesamtkapazitéit, die jeweils mit getrennten Verstdrkern betrieben werden, auf 1.5 dB reduziert
werden.

5.5.4 Verstiarkerempfindlichkeit bei OOK

Abb. 5.19 zeigt, welche Verstirkerempfindlichkeiten mit aktuellen Halbleiterbauelementen in Ab-
héngigkeit der Bitrate erreichbar sind; OOK vorausgesetzt. Als empfangsseitiges Filter zur Rausch-
unterdriickung wurde ein Besselfilter 5. Ordnung mit einer 3-dB-Grenzfrequenz von 0.5R; gewihlt
— ein solches Filter erweist sich als guter Kompromifl zwischen der Unterdriickung quadratischer
Rauschkomponenten und zusétzlichen Verlusten durch Intersymbolinterferenzen. Die Ergebnisse
wurden mit Hilfe der Gl. (5.30) und (5.31) numerisch ermittelt. Als Bauelementeparameter dienten
die in Tabelle B.1 angegebenen Werte. Es wurde postuliert, dafl der Widerstand R,.s auch bei
sehr grofien Diodenkapazititen 15 k) betragen kann, die Ergebnisse verstehen sich daher eher als
Grenzwerte. Gegeniiber der Tabelle wurde allerdings der Kollektorstrom optimiert.

Trotzdem R,.s als Konstante in die Berechnung einfliefit, wird deutlich, welch hohen Einfluf} die
Diodenkapazitéit bei Breitbandiibertragung auf die Verstirkerempfindlichkeit hat. Bei 10 Mbit/s
treten schon bei Cy = 20 pF erste Verluste auf — bei 1 Mbit/s darf die Diodenkapazitéit dagegen
mehr als Cy = 200 pF betragen. Wiirde in der Darstellung allerdings auch die starke weifle Rausch-
quelle durch I, beriicksichtigt, dann wiirden sich relevante Effekte durch die Kapazitét erst bei
groferen Bitraten bemerkbar machen.

Eines zeigt Abb. 5.19 allerdings auch deutlich: Optische Empfianger erreichen auch ohne die

5Die exakten Gegebenheiten bzgl. der Rauschvarianz bei SD werden in der Literatur héufig ignoriert — stattdessen
wird wie z. B. in [67] mit der doppelten Rauschvarianz gerechnet. Bei der numerischen Abschétzung von Effekten
durch Hochpaf)filter hat die exakte Losung aber durchaus Bedeutung.
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zusétzlichen Verluste durch das Rauschen des Hintergrundlichts bei weitem nicht die Empfindlich-
keit von Funkempféngern. Ursache ist das Detektionsprinzip der Photodiode: Sie generiert einen zur
empfangenen Leistung proportionalen Strom; am Ausgang einer Funkantenne ist dagegen (bei An-
passung) tatséchlich die detektierte Strahlungsleistung mefibar. Als Referenzbeispiel sei die Emp-
findlichkeit eines DAB-Empféngers genannt, der bei 3 Mbit/s arbeitet [68]: Er erreicht bei einer
Bitfehlerwahrscheinlichkeit von 10™% im Zusammenhang mit QPSK einen Wert von —96 dBm.
Selbst ohne Hintergrundlicht geniigt ihm damit etwa 1/40000-tel der Strahlungsleistung, die ein
optischer Empfinger detektieren muf. Hinsichtlich dieses Unterschieds zum Funk ist auch das kon-
krete Modulationsverfahren, dafl bei Freiraumiibertragung Anwendung findet, von untergeordneter
Bedeutung; das gleiche gilt auch fiir die relativen Abhéngigkeiten der benéttigten Signalleistungen
von der Bitrate (vgl. Abb. 2.2). Da auch die Wirkfldche einer Funkantenne i. allg. deutlich groer
als die eines optischen Empfiangers ausfallen wird, miissen bei breitbandigen optischen Indoor-
Systemen — zumindest bei solchen, bei denen Verbindungen auch iiber diffuse Reflexionen moglich
sein sollen — hohe Sendeleistungen und geringe Ubertragungsdistanzen hingenommen werden. Das
beweisen ja letztlich auch die in den Abschnitten 2.3.4 und 2.3.5 présentierten Beispielzahlen.
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Kapitel 6

Kanal

In diesem Kapitel werden zunéchst grundsétzliche Probleme bzgl. des Storlichts besprochen. An-
hand von Zahlen wird gezeigt, dafl die Empfangerempfindlichkeit in der Praxis tatséchlich héufig
durch das mit dem Hintergrundlicht verbundene Schrotrauschen und nicht durch das Verstérker-
rauschen bestimmt wird.

Im Anschlufl daran wird auf die Modellierung der Kanalddmpfung eingegangen. Die in den
verschiedenen Sender-Empféanger-Konfigurationen zu erwartenden Dampfungen werden fiir einen
Referenzdetektor mit einer effektiven Fliche von 1 cm? angegeben. Zusammen mit den Betrachtun-
gen der Abschnitte 3.4 und 5.1 sowie der in Abb. 6.1 dargestellten Empfangerempfindlichkeit bei
OOK werden so zumindest ndherungsweise Aussagen iiber die notwendige Sendeleistung moglich.

Abschlieffend wird die Problematik der Mehrwegeausbreitung behandelt.

-25 w w -25 1 1
(Ca=1DF, Ryes =30 kQ | | Cu = 35 PF, Ryea = 15 kQ2
300 ] B0 e g
C% . . i C% . : i
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Abbildung 6.1: Erreichbare Empfangerempfindlichkeit bei OOK als Funktion des Photo-
stroms Ip,: Variationsparameter ist in beiden Grafiken die Bitrate; fiir sie gilt R, =
{1,2,4,8,16,32,64,128} Mbit/s. Bei einer kleinen Diodenkapazitéit von 1 pF (links) hat das
Verstérkerrauschen nur fiir Stréme I, < 10 pA Bedeutung. Eine Kapazitét von 1 pF kann bei-
spielsweise jede einzelne Photodiode eines Imaging-Receivers mit sehr vielen Sektoren aufweisen.
Mit steigender Kapazitéit gewinnt das quadratische Verstérkerrauschen an Einflufl. Eine Kapazitét
von ca. 35 pF kann als typischer Wert fiir einen nichtsektorisierten Empféanger mit einer Photodi-
odenfliche von 35 — 70 mm? angesehen werden. In diesem Fall dominiert zumindest fiir Datenraten
Ry, < 100 Mbit /s und fiir Storstrome > 100 pA das Schrotrauschen des Hintergrundlichts. Bzgl. des
zu erwartenden Wertebereichs von Iy, vgl. auch Tabelle 6.1. (Die angesetzten Verstirkerparameter
sind bis auf R,.s im Bild links identisch mit denen aus Abb. 5.19.)

7
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6.1 Hintergrundlicht

Bisher wurde angenommen, dafl aufgrund der IR-Spektralanteile des Hintergrundlichts ein Gleich-
strom I, am Photodiodenausgang hervorgerufen wird, der additiv von weilem Rauschen iiberlagert
ist. Der Gleichstrom selbst kann mit Hilfe eines Hochpasses leicht beseitigt werden, das Schrotrau-
schen begrenzt jedoch die erreichbare Empfindlichkeit des Empféngers, siehe Abb. 6.1. Tatséchlich
ist das Leistungsdichtespektrum des Stroms am Diodenausgang fiir Frequenzen f > 0 nahezu kon-
stant, wenn natiirliches Licht oder das von Glithlampen [69] empfangen wird.

Anders verhilt es sich mit den Storlichtanteilen, die von Leuchtstoflampen detektiert werden.
Hier enthélt das elektrische Spektrum zusétzlich harmonische Modulationskomponenten, die sich
bis in den Bereich einiger hundert kHz erstrecken kénnen und so gegebenenfalls das Empfangssignal
storen.

Tabelle 6.1 enthélt einige Mewerte, die mit der in der Experimentalschnittstelle verwendeten
Silicon-Sensor-Photodiode in Kombination mit verschiedenen optischen Filtern ermittelt wurden.
Grundsétzlich ist zu bemerken, dafl mit dem Absorptionsfilter bei indirektem Tageslicht Strome bis
etwa 600 pA pro cm? Detektorfliche gemessen wurden; bei direkter Sonnenbestrahlung fast eine
Groflenordnung mehr.

Der Variationsbereich des Stoérstroms in Abb. 6.1 entspricht also etwa dem eines einfachen un-
gerichteten Detektors mit ca. 1 cm? effektiver Fliche. Die Abb. zeigt: Die Empfindlichkeit eines
solchen Empféangers kann selbst bei indirektem Storlicht um mehr als 10 dB gegeniiber dem Ideal-
wert (nur Verstérkerrauschen) degradiert werden. In diesem Fall wiirde der Unterschied zum bereits
zitierten Funk-Beispielempfianger (Abschn. 5.5.4) etwa 56 dB betragen; d. h. , die Funkantenne muf
ca. 400 000 mal weniger Strahlungsleistung detektieren als der optische Referenzempféanger!

Photostrom bei 4,, = 1 cm? in gA
Storquelle kein Filter ‘ RG 850 ‘ Farbnegativ
direktes Sonnenlicht 25000 5000 6000
indirektes Sonnenlicht < 3000 < 600 < 700
Glithlampe, 60 W, h =1 m 150 100 90
Glithlampe mit Reflektor, 60 W, A =1 m || 560 440 370
Energiesparlampe 16 W, h =1 m ) 0.35 0.35
Leuchtstoffrohre 56 W, h = 2 m 32 2.0 2.8

Tabelle 6.1: Gemessene Storstrome (Mittelwerte) bei einer Detektorfliche von 1 cm? und einem
FOV von etwa 50°: Die Lampen wurden in der Hohe h direkt iiber dem Empféanger positioniert. Fiir
die Messungen mit den Glithlampen und mit der Energiesparlampe wurde eine Schreibtischlampe
verwendet. Das einfache Farbnegativ-Filter weist eine zusétzliche Signaldampfung von ca. 0.5 dB
gegeniiber dem RG 850-Filter auf. Der spektrale Empfindlichkeitsverlauf der Photodiode ist in
Abb. 5.12 dargestellt.

6.1.1 Sonnenlicht

Die i. allg. stirkste Quelle von stérendem Licht ist die Sonne. Je nach Tageszeit, Wetterlage®,
Position und Orientierung des Empfangers kann die Lichtleistung am Empfingereingang um meh-

Loder auch Jahreszeit
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rere Groflenordnungen schwanken. Entsprechend problematisch bzw. schwierig ist die Angabe eines
»typischen* Wertes. Umfangreiche Untersuchungen wurden durch Gfeller und Georgopoulos durch-
gefiihrt [42, 70]. Besonders interessant sind die Darstellungen in [42], weil hier die Ergebnisse bei
Anwendung eines einfachen Absorptionsfilters (Farbnegativmaterial wie in Tabelle 6.1) mit denen
eines 50 nm-Interferenzfilters fiir As = 950 nm verglichen werden. Durch das Interferenzfilter wird
der Photostrom etwa um den Faktor drei? gegeniiber dem Absorptionsfilter reduziert, was gut mit
den Aussagen in Abschn. 5.3.3 harmoniert.

Als typischer Wert des Storstroms bei Tageslicht werden in [42] im Falle des Absorptionsfilters
150 1A /em? angegeben, als Maximalwert bei indirektem Lichteinfall etwa 1 mA/cm?. Die eige-
nen Messungen bestiitigen diese Werte etwa, wobei Stréme in der GréBenordnung von 1 mA /cm?
bei ,strahlendem Sonnenschein® in unmittelbarer Néhe des Fensters auftreten kénnen. Die Strom-
dichte bei direkter Sonnenbestrahlung kann noch einmal ca. eine Grolenordnung hoher ausfallen.
Neben einer schlechten Empfiangerempfindlichkeit kann bei Photostromen im mA-Bereich auch ein
anderes ernstzunehmendes Problem auftreten: Durch den Strom reduziert sich im Realfall auch
die Vorspannung der Photodiode (vgl. Abb. 5.15), so dal deren obere Grenzfrequenz aufgrund
wachsender Ladungstriagerlaufzeiten sinkt, vgl. Abb. 5.13.

Fiir den Anteil des Storlichts mit richtungsunabhéngiger Strahldichte L, werden in [7] im
Falle eines 50-nm-Interferenzfilters 100 xW/(cm?-sr) als typischer Wert angegeben. Dieser Anga-
be folgend, kann fiir die in Abschn. 5.1 verwendete spektrale Strahldichte etwa die Zuordnung
L pgr =2 pW/(cm?- sr-nm) getroffen werden.

An dieser Stelle soll ein Beispiel zeigen, dafl Annahme einer durch das Schrotrauschen von Iy,
begrenzten Empféngerempfindlichkeit auch fiir Imaging-Receiver realistisch ist: Mit N, = 100,
Arp =1 cem? Ly =2 pW/(cm? srnm), AN =100 nm, R = 0.6 A/W und ¥,, = 60° folgt fiir
den Strom Iy, ; eines Sektors mit einem Richtungswinkel 1, ; = 0° etwa: I, ; = 3.8 pA. Entspre-
chend Abb. 6.1 links wird die Empfangerempfindlichkeit bei einem solchen Strom noch weitgehend
durch das mit ihm verbundene Schrotrauschen bestimmt. (Eine Diodenkapazitéit von 1 pF ist fiir
Npzi = 100 und der angegebenen Gesamtfliche ein praxisnaher Wert, wenn es sich um eine Si-
Photodiode handelt.)

Die fiir Iy = 1 A in Abb. 6.1 links angegebenen Empfindlichkeitswerte kénnen demnach durch-
aus als Grenzwerte bei OOK-Ubertragung angesehen werden.

6.1.2 Gliithlampen

Das optische Spektrum weist etwa bei A = 1 pm den Maximalwert auf [69]. Entsprechend gering
ist der Vorteil hinsichtlich des Storstromanteils, der durch optische Filter gegeniiber der ,nackten
Diode erreicht wird. Insbesondere bei direkter Beleuchtung mit ,Spotlights® (Glithlampen mit
Reflektor) kann es bei geringen Entfernungen zum Empfénger zu hohen Photostrémen kommen.

6.1.3 Leuchtstoflampen

Leuchtstoflampen emittieren einen Grofiteil der Strahlung im sichtbaren Teil des optischen Spek-
trums. So sind die detektierten Lichtleistungen bzw. die Beitrdge dieser Lampen zum Schrotrau-
schen gering.

Der iltere und weit verbreitete Vertreter, die Neonrohre (Low Frequency Flourescent Light),
erzeugt harmonische 100-Hz-Komponenten bis in den Bereich von etwa 500 kHz [69]. Bis zu einer
Frequenz von ca. 400 kHz zeigt die Einhiillende des Spektrums einen Abfall von etwa 10 dB/Oktave.

2entspricht 2.4 dB Gewinn bzgl. der optischen Leistung
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In [69] wird angegeben, dal die Stérungen aufgrund der diskreten Ausprégungen im Spektrum
durch einen 500-kHz-Hochpa$l praktisch vollstdndig unterdriickt werden kénnen.

Anders verhilt es sich mit dem modernerem Vertreter solcher Lampen, den Energiesparlampen
(High Frequency Flourescent Lights). Durch sie werden harmonische Spektralkomponenten bis in
den Bereich von 1.0 — 1.5 MHz erzeugt. In [69] wird angegeben, daf} sich die Stérungen durch Ener-
giesparlampen mit Hilfe eines 500 kHz-Hochpasses etwa um 60 dB reduzieren lassen. Bei der Wahl
der Hochpafigrenzfrequenz muf} allerdings zwischen dem Gewinn durch die Unterdriickung dieser
Storungen und dem Verlust aufgrund verstéirkter Intersymbolinterferenzen abgewogen werden. So
mufl bei OOK-Systemen selbst bei Bitraten > 100 MHz mit erheblichen Verlusten der Empfind-
lichkeit gerechnet werden [71]. Dagegen kénnen die Auswirkungen bei 4-PPM-Ubertragung fiir
Ry > 10 Mbit/s nahezu vollstidndig eliminiert werden [71]: Ein 4-PPM SD-Empfanger unterdriickt
die Storungen aufgrund seines inhdrenten Hochpaficharakters auch ohne zusiétzliche Filterung. Bei
4-PPM Ubertragung mit HD wird durch die geringen Schwankungen des gleitenden Signalmittel-
wertes eine so hohe Hochpafligrenzfrequenz moglich, dafl die Stérungen auch bei dieser Art des De-
tektors fiir R, > 10 Mbit/s gut unterdriickt werden kénnen. Bei hoheren PPM-Ordnungen nimmt
die Empfindlichkeit gegeniiber den Stérungen allerdings wieder zu.

6.1.4 Weitere Storquellen

Durch Boucouvalas wurden auch die Stérungen durch Fernbedienungen oder drahtlose Kopfhoher
untersucht. Bei beiden Gerétetypen kommen LED zum Einsatz, deren Emissionsspektrum typi-
scherweise zwischen etwa 800 und 1000 nm liegt. Entsprechend grofl kann der Anteil des Storlichts
sein, der durch Silizium-Photodioden (in Kombination mit Farbglasfiltern oder auch Interferenzfil-
tern) detektiert wird.

Die Modulationskomponenten im elektrischen Spektrum von Fernbedienungen lassen sich auf-
grund ihrer niederfrequenten Natur i. allg. gut mit Hilfe eines Hochpaf}filters unterdriicken. Anders
sieht es bei den Storungen durch Audio-Kopfhorer aus [69]: Beim angegebenen Typ Sony TMR
IF310 enthélt das elektrische Spektrum des Photodiodenstroms entsprechend der analogen Fre-
quenzmodulation zwischen 2.3 und 2.7 MHz die stirksten Komponenten, insgesamt erstrecken sich
die Storungen bis zu etwa 15 MHz. Diese Einfliisse lassen sich kaum durch elektrische Filterung
beseitigen, es mufl mit schwerwiegenden Stérungen gerechnet werden.

Prinzipiell leidet die optische Indoor-Ubertragung demnach unter dem Problem, daB die opti-
schen Signale unterschiedlicher Systeme durch die eingesetzten Detektoren nicht oder nicht geniigend
gut spektral getrennt werden konnen. Abhilfe konnen in Anbetracht der aktuellen Technologie op-
tischer Filter u. U. sektorisierte Empfénger oder einheitliche Kanalzugriffsprotokolle bieten.

6.2 Kanaldiampfung

Bei optischer Indoor-Ubertragung hat die atmosphérische Dampfung durch Streuung oder Absorp-
tion keine Bedeutung. Vielmehr wird der Ausbreitungsverlust zwischen Sender und Empfanger im
Falle eine LOS-Verbindung durch das i. allg. divergente Abstrahlverhalten der Strahlungsquelle
verursacht. Auch die Ausstrahlcharakteristik einer diffusen Reflexion ist durch eine hohe Divergenz
gekennzeichnet — zusétzlich kénnen bei indirekten Verbindungen aber auch dadurch Verluste auf-
treten, dafl ein Teil der Strahlung durch den Reflektor absorbiert oder spiegelnd reflektiert wird
(und damit mit hoher Wahrscheinlichkeit den Empfénger nicht erreicht).

Die folgenden Ausfithrungen beziehen sich immer auf ein einzelnes Sender-Empfinger-Paar,
also auf Punkt-zu-Punkt-Verbindungen.
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6.2.1 LOS-Kanal
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Abbildung 6.2: LOS-Konfigurationen: Der linke Teil der Abb. zeigt die verwendeten Symbole,
der rechte eine zellulare Anordnung, bei der Abstrahl- und Empfangswinkel iibereinstimmen.

Fiir die ndherungsweise Berechnung der Dampfung wird angenommen, dafl zum Empfangssig-
nal nur der LOS-Pfad beitriagt. Der Fehler durch nicht beriicksichtigte Reflexionskomponenten, die
den Empfangspegel erhohen, bewegt sich bei ungerichteten Systemen etwa zwischen 1 und 3 dB.
Bei einer Entfernung dy, ,, zwischen Sender und Empfianger ist die Freiraumdédmpfung dann

PT’$
ap = —101g (P ) (6.1)
tx
I ix A, cos .
= —101g< 7tPt(¢) P ¢> mit @] < Vg |Y] < Upp. (6.2)
T tx,rx

Abb. 6.2 links verdeutlicht die verwendeten Groéflen. Interessant ist in diesem Zusammenhang,
dafl bei Vertauschung von ¢ und % i. allg. unterschiedliche Dampfungswerte resultieren, Hin- und
Riickkanal einer bidirektionalen Verbindung also nicht symmetrisch sind?.

6.2.1.1 Dampfung bei sendeseitigem Lambertstrahler

Handelt es sich beim Sender um den praktisch wichtigsten Fall eines modifizierten Lambertstrahlers,
folgt nach (4.6) fiir die Ddmpfung

1 57 A
ap = —101g [ FDO A S ) g < Ty < 0y (63
27T dta:,m: 2

Abb. 6.3 zeigt ag fiir unterschiedliche Halbwertswinkel ¢y, bzw. Lambertkoeffizienten n als Funk-
tion von dig rg-

6.2.1.2 Optimierung der Freiraumdadmpfung

Abb. 6.4 zeigt den Gewinn, der durch einen Sender konstanter Strahlstdrke nach (4.9) gegeniiber
einem modifizierten Lambertstrahler erreicht werden kann, wenn maximal ein Sendewinkelbereich
von +¢mq, abgedeckt werden soll: Da in Kommunikationssystemen i. allg. Hin- und Riickkanal
existieren, ist es sinnvoll, den Sendewinkelbereich eines Transceivers i auf die Grofle des entspre-
chenden FOV W, ; zu beschrénken, weil fiir Winkel |¢;| > ¥, ; ohnehin kein Riickkanal aufgebaut
werden kann.

3Jeder Transceiver besitzt ja auch zwei verschiedene ,, Antennen® — die zum Senden und die zum Empfangen.
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Abbildung 6.3: Freiraumdampfung ag einer LOS-Konfiguration bei Lambert’scher Abstrahlcha-
rakteristik des Senders: Fiir die Darstellung wurde mit ¢ = 0 bzw. 1» = 0 angenommen, dafl Sender

und Empfinger exakt aufeinander ausgerichtet sind. Mit jeder Halbierung des Halbwertswinkels
¢np sinkt die Ddmpfung um ca. 6 dB.

Allgemein sollte demnach die von der Strahlungsquelle abgegebene Leistung moglichst effizient
innerhalb des Winkelbereichs ¢,,42; = ¥,,,; aufgeteilt werden. Fiir einen modifizierten Lambert-
strahler ergibt sich mit hoher Genauigkeit fiir ¢5, = ¢4, eine innerhalb des gesamten Bereichs
|¢| < Pmaz maximierte Strahlstirke?®; fiir einen optimierten Strahler nach (4.9) bei vty = dmaz-
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Abbildung 6.4: Maximaler Gewinn bzgl. der mittleren optischen Signalleistung, den ein Emitter
konstanter Strahlstédrke gegeniiber einem modifizierten Lambertstrahler erreicht, wenn der Sen-
der nur den dargestellten Winkelbereich abdecken muf}: Bei ungerichteten Sendern sind ca. 3 dB
realistisch. (Der maximale Gewinn ergibt sich fiir |¢p| = ¢paz-)

Eine besondere Optimierung hinsichtlich der maximalen Dampfung ist jedoch fiir den Spezialfall
nach Abb. 6.2 rechts moglich. Bei dieser Variante mit |¢p| = || ist es vorteilhaft, in der Ebene des
Empfangers eine konstante Bestrahlstérke nach (4.10) zu erzeugen. Abb. 6.5 zeigt die Dampfung
einer solchen optimierten zellularen Konfiguration im Vergleich zur Dampfung bei sendeseitigem

“Der exakte Ausdruck fiir den optimalen Lambertkoeffizienten lautet n = —1/1In(cos(¢)) — 1.
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Abbildung 6.5: Kanaldimpfung einer LOS-Konfiguration nach Abb. 6.2 rechts bei Anwendung
eines modifizierten Lambertstrahlers mit ¢, = 45° und eines Strahlers, der in der Ebene des Emp-
fangers eine gleichméflige Bestrahlstirke erzeugt: Der Gewinn, der bzgl. der notwendigen Signallei-
stung resultiert, kann bis zu 4 dB betragen. Allerdings hélt der Autor das dazugehdorige Szenario
nach Abb. 6.2 rechts fiir wenig attraktiv, wenn es nicht aus technischer, sondern aus Nutzersicht
beurteilt wird. Der Installationsaufwand einer an der Decke operierenden Basisstation ist zumindest
dann sehr hoch, wenn diese gleichzeit als Gateway zum Festnetz dient.

6.2.1.3 Vergleich mit Funkfeldddmpfung

Die Ddmpfung einer optischen LOS-Verbindung mit einem Sender, der die Abstrahlcharakteristik
eines idealen Lambertstrahlers besitzt, ist entsprechend (6.3) mit n = 1 durch

1 A
ap = —101g (; = ~cos<¢>cos<w>> mit 9] < 73 [¢] < U (6.4)
tx,re

gegeben. Bei vorhandener LOS-Verbindung lassen sich die Ausbreitungsverluste bei Funk- und
optischer Ubertragung besonders einfach vergleichen: Die Freiraumd&mpfung

Arx . AQ
=—-10lg | —5— t Ay = — 6.5
a0 & (47Td%%m> o " 4r (6:5)

einer Funkverbindung, die mit Antennen ohne Richtgewinn korrespondiert, zeigt, dal der Ausbrei-
tungsverlust im optischen Fall trotz der vorhandenen Richtwirkung des Senders héufig grofler aus-
fallen wird. Der Grund ist die verhéltnisméBig groffle Wirkfldche, die selbst eine ,,0-dB“-Funkantenne
aufweist: Beispielsweise betrigt sie bei 2.5 GHz mehr als 11.5 cm? — ein fiir optische Empfinger
unrealistischer Wert, zumindest wenn der Einsatz fiir tragbare Geréte vorgesehen ist, vgl. Abb. 6.6.
Wird im Fall des optischen Detektors eine Fliche von 1 cm? angesetzt und hat die Funkantenne die
erwihnte Wirkfliche von 11.5 cm?, betriigt der Unterschied zwischen (6.4) und (6.5) aber weniger
als 5 dB (vorausgesetzt, die optischen Komponenten sind ideal ausgerichtet). Bezogen auf die Diffe-
renz, den die entsprechenden Empfangerempfindlichkeiten aufweisen kénnen, ist dieser Unterschied
demnach von eher untergeordneter Bedeutung.
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Abbildung 6.6: Wirkfliche einer Funkantenne ohne Antennengewinn: Sie wird h&ufig grofler als
die eines optischen Empféingers ausfallen.

6.2.2 Spot-Diffusing-Kanal

»Spot-Diffusing® ist eine gebriuchliche Bezeichnung [6] fiir non-LOS-Konfigurationen mit sehr ge-
ringem Offnungswinkel des Senders®, siche Abb. 6.7. Die Winkelausdehnung des Reflexionsgebietes
(des ,Spots“) gegeniiber dem Empfinger kann demzufolge fiir die Abschitzung der detektierten
Leistung vernachléssigt werden.

Typische Decken- oder Wandmaterialien besitzen durch die Oberflachenrauhigkeit ein vorwie-
gend diffuses Reflexionsverhalten. Der Reflexionskoeffizient p, definiert als Verhltnis aus diffus in
den Halbraum abgestrahlter Leistung und einfallender Lichtleistung, ist dabei nahezu unabh éngig
vom Einfallswinkel des Lichts und bewegt sich etwa zwischen 0.6 und 0.9, vgl. Tabelle 6.2. Die
Abstrahlcharakteristik der Reflexion ist approximativ die eines idealen Lambertstrahlers [72, 22].
Bei einer einfallenden Lichtleistung Py, gilt demnach fiir die Strahlstérke I3 ;, (1) der Reflexion

Py
I} 12 () = p—* cost) . (6.6)

Der hochgestellte Stern soll nachfolgend auf eine Reflexion hinweisen.
Da der Pfadverlust vom Sender bis zur Decke voraussetzungsgemifl vernachlassigbar ist, kann
die Dampfung wieder nach (6.3) berechnet werden, wobei I 1,.(¢) durch I, (¢) substituiert werden

°Fiir eine quasidiffuse, also ungerichtete, Ubertragung kénnen auch mehrere Laser/LED mit starker Richtwirkung
und unterschiedlicher Orientierung zu Multibeam-Sendern kombiniert werden.

‘ Material ‘ 0 H Material ‘ p ‘
Rauhfaser, natur 0.621 || Rauhfaser, weifl 0.858
Wandfarbe 1, weif3 0.858 || Wandfarbe 2, weif3 0.903
Strukturtapete 1, weifl | 0.854 || Strukturtapete 2, weifl | 0.834
Kork 0.291 || Lack, schwarz 0.047

Tabelle 6.2: Gemessene Reflexionskoeflizienten p verschiedener Materialien
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In (6.7) wurde angenommen, dafi die Fléchennormalen des Reflexionsgebietes und des Empfiangers
wie in Abb. 6.7 in entgegengesetzte Richtungen zeigen.

Decke, Reflexionsfaktor p _~ Reflexionsspot, Strahlstirke 1, ()

Send
endet Empfinger

Abbildung 6.7: Zur Definition der Gréfien bei Spot-Diffusing-Ubertragung: hy ist die Hohe der
Decke gegeniiber dem Empfinger.

Abb. 6.8 illustriert die Kanaldémpfung fiir unterschiedliche Einfallswinkel. Die im Vergleich zu
diffusen Systemen geringe Dampfung wurde auch experimentell verifiziert und flof§ in einen neu-
en Systemvorschlag fiir ein ungerichtetes non-LOS-System mit Multibeam-Sendern ein [33], das
fiir stationére Geréte genutzt werden kann. Empfangsseitig wird anstelle eines technisch sehr auf-
wendigen Imaging-Receivers ein nichtsektorisierter Empfanger mit geringem FOV verwendet, der
grundsétzlich in Richtung Decke , blickt“. Bei einem vorgeschlagenen FOV von ca. 10° wird der An-
teil des detektierten Sonnenlichts sehr gering ausfallen, direkte Sonnenbestrahlung ist nicht moéglich.
Der Sender ist mit einem Multibeam-Transmitter ausgestattet, der eine grole Anzahl separierter
Spots (zugleich und einzeln) erzeugen kann. Zum Verbindungsaufbau werden vom Sender nur die-
jenigen Spots ausgewdhlt, die innerhalb des FOV des Ziel-Empfangers liegen. Die Deaktivierung
der iibrigen Spots erfolgt sukzessive in Binérschritten, in dem der Zielempfinger entsprechende
Quittierungen im , Broadcast“-Modus (alle Spots aktiv) zuriicksendet.

6.2.3 Diffuser Kanal

Fiir non-LOS-Anordnungen mit breiter Abstrahlcharakteristik und grofem FOV ist es giinstig,
anstelle der Strahlstérke I3, der Reflexion(en) die entsprechende Strahldichte L}, (v,y) zur Be-
rechnung von ag heranzuziehen; die Strahldichte einer diffusen Reflexion ist winkelunabhéngig.
Wird zur Vereinfachung angenommen, daf§ die Strahlung nur durch die Decke reflektiert wird,
ergibt sich bei Definition des Koordinatensystems nach Abb. 6.9 folgende Empfangsleistung

Tro+r b
_ T Liga(@,y) cos(v(x, y) Arg cos((,y))
Pr:v - Arm 2 dy dz
S [ha/ cos (¥ (@)
o471 b
L*
= A, h3 / 242(2:Y) 5 dy dr mit (6.8)
oyt @ = 22)? 4+ (y — y2)? + h]

r=nhotanU,.; a =ys — /12— (w3 —2)%; b=1yo + /12 — (x2 — )2 .



86 KAPITEL 6. KANAL

A =1 cm? p=0.7
75 ‘ 1 !

70

65

60

55

Dampfung a;, [dB]

50

30 3 3.0 75 3.0 35 70

Abstand Empfénger-Decke h, [m]

Abbildung 6.8: Kanaldampfung einer Spot-Diffusing-Konfiguration fiir unterschiedliche Einfalls-
winkel ¢ = {0°, 10°, 20°, 30°, 40°, 50°, 60°} des Lichts

Der Ansatz nach Gl. (6.8) zur einfachen Abschitzung der Empfangsleistung wurde [7] entnommen.
Die Genauigkeit hingt stark von den jeweiligen Ubertragungsbedingungen ab. Befindet sich bei-
spielsweise der Sender in der Nihe einer gut reflektierenden Wand, sind bei geringen Entfernungen
hohe Unterschiede zu erwarten. Fiir groflere horizontale Entfernungen gewihrleistet (6.8) aber eine
recht gute Abschétzung mit 2 — 3 dB Genauigkeit. ,Der“ diffuse Kanal existiert ohnehin nicht.

Decke, Reflexionsfaktorp, Strahldichte Lt;,tx x,y)

Sender 2 *
Abbildung 6.9: Zur Definition der Gréfen bei diffuser Ubertragung: Der Ursprung des Koordi-
natensystems befindet sich an der Position des Senders, die (x,y)-Ebene liegt parallel zur Decke.

Die Hohe der Decke gegeniiber dem Sender wurde mit hy, die gegeniiber dem Empfanger wieder
mit ho bezeichnet.

6.2.3.1 Diampfung bei Lambert’scher Abstrahlcharakteristik

Die Strahldichte L7 ;, (7, y) des reflektierten Signals an der Decke kann fiir einen Sender mit idealer
Lambert’scher Charakteristik als folgender Ausdruck formuliert werden [7]

P hi

s,tm,lambert(x7y) - ?p[:pQ + y2 + h%]Q :

(6.9)

Abb. 6.10 zeigt die Ddmpfung, die mittels numerischer Integration berechnet wurde.
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Abbildung 6.10: Kanaldimpfung bei diffuser Ubertragung fiir unterschiedliche vertikale
Absténde hy = hy zur Decke und fiir verschiedene V... Als Sender wurde in beiden Darstellungen
ein idealer Lambertstrahler vorausgesetzt.

6.2.3.2 Diampfung bei optimierter Abstrahlcharakteristik

Ist der Sender dagegen in der Lage, die Decke innerhalb seines gesamten Sendewinkelbereichs
|¢| < 71 nach (4.10) homogen auszuleuchten, folgt fiir L¥ , (z,y) die Beziehung

s,tx

PPy fii 2 2 2 2
> fur x° 4+ y* < hitan® vy,
L:,tm,ideal (xv y) { (why tan vz )

6.10
0 sonst ( )

Die entsprechenden Ergebnisse sind in Abb. 6.11 dargestellt.

Sender: ideal, le=60?
T

A =1 cm?, ¥,=60°
74 T T

T
Pamameter: h=h, ./ /
TO oo T ‘ s
(33 e S R R
66*"41,6:'”":""r"":""""*
2m . . :
56— l6m ..
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horizontaler Abstand Sender-Empénger [m]

Démpfung a,[dB]

Abbildung 6.11: Kanalddmpfung bei optimierter diffuser Ubertragung: Fiir den Sendersffnungs-
winkel ¢, wurden 60° angenommen. Bei geringen horizontalen Entfernungen mufl die Dadmpfung
hoher als beim Lambertstrahler ausfallen. Signifikante Verbesserungen sind nur dann zu erreichen,
wenn auch nach grofleren horizontalen Entfernungen innerhalb des Empféanger-FOV eine konstante
Strahldichte L iy idear €rzeugt werden kann.
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6.3 Erfassung der Mehrwegeausbreitung

Fiir die Modellierung des Ubertragungskanals muf neben der Diampfung auch die Dispersion des
Empfangssignals bertiicksichtigt werden. Durch die hohe Reflektivitdt vieler Umgebungsmateriali-
en werden mit sinkender Richtwirkung von Sender und Empfénger zunehmend mehr Signalkom-
ponenten unterschiedlicher Laufzeit empfangen. Der prinzipielle Verlauf der Impulsantwort des
LOS-Kanals unterscheidet sich von der des non-LOS-Kanals praktisch nur durch den zusétzlichen
(additiven) Dirac-Impuls.

Um die Auswirkungen der Dispersion abschéitzen und damit auch das IHDN-System konzipieren
zu kénnen, wurde ein Simulationsprogramm zur Berechnung der Kanalimpulsantwort erstellt. Das
Programm #&hnelt der von Barry [73] vorgestellten Variante, nutzt die Reflexionscharakteristik nach
(6.6) und beriicksichtigt Reflexionen bis zur 8. Ordnung. Der Sender wird als idealer Lambertstrah-
ler®, der Empfiinger als ebener Detektor mit dem FOV ¥, modelliert. Es wird von leeren Ridumen
mit rechteckiger Grundfliche ausgegangen, spiegelnde Reflexionen werden nicht beriicksichtigt.

Die Simulation gewéhrt letztlich Einblicke, die durch die begrenzte Bandbreite derzeit verfiigha-
rer und fiir Freiraumsysteme anwendbarer Sende- und Empfangsbauelemente nicht moéglich wiren.
Feinheiten wie spiegelnde Reflexionen oder Effekte durch Moblierung kéonnen damit nicht erfafit
werden — letztlich ist das bei der grofilen Streuung der Raumeigenschaften auch gar nicht notwen-
dig.
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Abbildung 6.12: Typische Impulsantwort eines ungerichteten LOS-Kanals (links): Im Beispiel
enthélt die LOS-Komponente (Dirac-Stofl) 56 % der gesamten empfangenen optischen Leistung.
Der Detektor wurde in der Néhe einer Wand positioniert, so dafl die Verzogerung der ersten reflek-
tierten Komponenten relativ gering ist. Die rechte Abb. zeigt den kumulativen Anteil der einzelnen
Reflexionen an der Gesamtleistung aller empfangenen Reflexionen.

Abb. 6.12 zeigt die ,,typische* Impulsantwort h.p(t) eines ungerichteten LOS-Kanals. Die kon-
tinuierliche Komponente selbst besitzt eine signifikante Ausdehnung von ca. 50 — 70 ns, was sich
gut mit Angaben in der Literatur deckt.

Anhand der im Beispiel angenommenen RaumgréBe von (4x5x2.7)m? wird deutlich, dafi zum
empfangenen Signal auch Reflexionen hoherer Ordnung beitragen. Die Abb. rechts zeigt fiir die-
ses Beispiel, welchen Beitrag die einzelnen Komponenten an der Gesamtleistung aller relevanten
Reflexionen haben.

Bemerkenswert ist der Einfluf3 des Dirac-Stofles in der Impulsantwort von LOS-Kaniélen. Wah-

5Das Programm kann mit jeder beliebigen Charakteristik arbeiten. Fiir die Konzeption des IHDN-Systems waren
jedoch nur grole Sendesffnungswinkel bzw. FOV bedeutsam.
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rend der kontinuierliche Anteil TiefpaBcharakteristik besitzt, fiihrt die d(¢)-Komponente zu ei-
nem (auch bei hohen Frequenzen nicht verschwindenden) konstanten Anteil im Amplitudenspek-
trum. Garantiert das Modulationsverfahren einen mdoglichst konstanten gleitenden Signalmittel-
wert, duflert sich der mit der diffusen Komponente der Impulsantwort korrespondierende Empfangs-
signalanteil im Idealfall als Gleichanteil, der zur LOS-Komponente addiert wird. Dieses Verhalten
ist vergleichbar mit dem eines Hochpasses, nur daf} hier der gleitende Mittelwert vom Signalanteil
(Dirac-Impuls) subtrahiert anstatt addiert wird. Fiir Modulationsverfahren mit geringen niederfre-
quenten Spektralanteilen wie PPM7 ist damit theoretisch aus Sicht des Kanals eine beliebig schnelle
Ubertragung moglich®. Diese Eigenschaft wird auch in [73] angedeutet, wobei das dort betrachtete
OOK aber ginzlich ungiinstige Eigenschaften bzgl. niedrigfrequenter Spektralanteile hat.

Die analytischen Berechnungen der benétigten Leistung am Empféanger, die im nachfolgenden
Kapitel dargestellt werden, zeigen allerdings, dafl der Effekt durch die Mittelwertbildung erst fiir
Datenraten grofler > 100 — 150 Mbit/s bzw. Chipfrequenzen > 200 — 300 MChip/s zum Tragen
kommt, was i. allg. weit iiber der moglichen Grenzfrequenz der Sende- oder Empfangsdiode liegt.
Technische Bedeutung hat dieser Effekt damit kaum.

Dqg[ns]
f=] (SRS I Y e

D [ns]

Abbildung 6.13: Delay-Spread eines diffusen Kanals als Funktion der Empféngerposition: Bei
groflen horizontalen Abstdnden kénnen Delay-Spreads bis zu etwa 12 ns auftreten. Grundsétzlich
erhoht sich D, mit sinkender Empfangsleistung bzw. steigender Ubertragungsdistanz. In beiden
Abb. befinden sich Sender und Empfénger in einer Hohe von 80 ¢m und sind in Richtung Decke
orientiert. Der Empfanger hat einen FOV von 80°. In der Abb. links betréigt die Raumhdhe 2.7 m,
der Sender befindet sich an der (x,y)-Position (2.5 m, 2.0 m). Die Deckenhohe im rechten Bild
betrégt 3.0 m, die Senderposition ist (4.5 m, 4.5 m).

Um die Dispersionseigenschaften des Kanals moglichst allgemein beschreiben zu kénnen, wird
in der Literatur hiufig der sogenannte , Delay-Spread“ herangezogen [1, 74]. Dieser ist bei einer
mittlere Verzégerung p als

_ Jth,(t)dt

NG .
DSM Ema M T TR oa (1)

definiert. Ublicherweise wird Dy in den mit der Bitdauer normierten Delay-Spread Ds, = Ds/Ty

"also solche, die auch eine hohe Resistenz gegeniiber HochpaBfilterung besitzen
8wenngleich dabei die Leistung der Reflexionskomponenten nicht genutzt wird
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tiberfiihrt.

Nach Kahn [1] hingt die durch die Intersymbolinterferenzen hervorgerufene Power-Penalty bei
gegebenem Modulationsverfahren nur von Dy ,, ab. Danach ist bei D, ,, ~ 0.1 unter der Vorausset-
zung von OOK mit einer Empfingerempfindlichkeitseinbufle von ca. 1.5 dB zu rechnen. Fiir diffuse
Kanile werden Delay-Spreads bis etwa 12 ns, fiir LOS-Kanile etwas geringere Werte angeben.

Diese Maximalwerte konnten fiir grofle Sender-Empfanger-Abstéinde im Fall der ungerichteten
non-LOS-Ubertragung nachvollzogen werden. Abb. 6.13 zeigt den simulierten Delay-Spread an zwei
Beispielen.

Abbildung 6.14: Simulierter Delay-Spread von LOS-Konfigurationen als Funktion der Position
des Empfingers: Fiir die Berechnung des Delay-Spreads wurden auch die Impulsantworten der
Sende- und Empfangsdiode beriicksichtigt. Die hohen Delay-Spreads in der rechten Abb. korre-
spondieren mit einer ,abgerissenen“ LOS-Komponente. Es handelt sich um die gleichen R&ume
wie in Abb. 6.13. Allerdings befindet sich der Sender in der linken Abb. in einer Héhe von 2.55 m
und ist in Richtung des Bodens orientiert. In der rechten Darstellung haben Sender und Empfénger
eine Elevation von 90° und befinden sich in 1.2 m bzw. 0.8 m Héhe iiber dem Boden (horizonta-
le Sender-Empfianger-Anordnung). Die Hauptstrahlrichtung des Senders mit der Position (0.5 m,
0.5m) ist die positive y-Richtung, die des Empféngers die negative. Der Empfinger-FOV betrigt
immer 60°.

Anders verhilt es sich mit LOS-Kanélen. Die Aussage in [1]: ,LOS channels . .. generally yield
the smallest delay spreads, ranging from 1.3 ns (limited by the 300-MHz Hamming Window) to
about 12 ns.“ ist so nicht ganz exakt: Auch der Delay-Spread von 12 ns wird durch das in [1] verwen-
dete 300-MHz Hamming-Fenster (bzw. die Grenzfrequenz der Sende-/Empfangsdiode) entscheidend
mitbestimmt. Beinhaltet die Impulsantwort neben dem kontinuierlichen Anteil tatséchlich einen ge-
wichteten Dirac-Stof, wird D, von der unendlichen (systemtheoretischen) Energie der §-Funktion
bestimmt und ist demzufolge ,,0“. Die Angabe eines zu erwartenden Bereichs von D, ist demzufolge
immer an die Angabe der Grenzfrequenz des Meflsystems gebunden, weil fiir die Bestimmung von
D, statt hp(t) die mit hep(t) gefaltete Impulsantwort des Mefisystems berticksichtigt wird bzw. zu
berticksichtigen ist, wenn verwertbare Ergebnisse erzielt werden sollen.

Abb. 6.14 zeigt den simulierten Delay-Spread fiir den Fall, daf in (6.11) anstelle von h.(t)
die Gewichtsfunktion hcp(t) * hjeq(t) * hpin(t) beriicksichtigt wird, wobei hjeq(t) und hp,(t) fir
die Impulsantworten der Sende- und Photodiode stehen und jeweils durch RC-Tiefpésse mit einer
Grenzfrequenz von 100 MHz modelliert wurden. Grundsétzlich fallt der Delay-Spread niedriger als
in diffusen Szenarien aus, was sich mit den in [74] vorgestellten Ergebnissen deckt. Delay Spreads in
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Abbildung 6.15: Delay Spread als Funktion des Empfinger-FOV (Sender: idealer Lambertstrah-
ler): Die untere Kurve entstand bei ideal ausgerichtetem Sender und Empfénger, fiir die mittlere
Kurve wurde demgegeniiber der Sender 60° fehlausgerichtet. Bei der oberen Kurve war zusétzlich
der Empfénger nicht ideal ausgerichtet (der Fehler hatte die Grofe ¥,.,, hochstens aber 60°). Das
Maximum des Delay-Spread bei W¥,., = 60° und nicht bei ¥,.,, = 90° resultiert nicht aus einem Pro-
gammierfehler, sondern aus dem Wegfall einer starken Reflexionskomponente — der Empféanger
befand sich in der Simulation 20 ¢m neben einer Wand.

der GroBenordnung von 10 — 12 ns kénnen in LOS-Szenarien (geméf der Simulationen) nur dann
auftreten, wenn sowohl Sender als auch Empfanger so stark fehlausgerichtet sind, dafl der Anteil
der LOS-Komponente an der gesamten empfangenen Leistung sehr gering ausfallt.

Abb. 6.15 zeigt abschlieflend, wie sich der Empféanger-FOV auf den Delay-Spread auswirkt. Fiir
LOS- und Spot-Diffusing-Verbindungen wird D, fiir FOV < 25° nicht mehr als 3 ns betragen; bei
W, = 5° sind es nur noch 1.5 ns.

Die Auswirkungen der Dispersion auf die notwendige Sendeleistung wird im folgenden Kapitel
fiir konzeptionelle Zwecke untersucht.
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Kapitel 7

Experimentelle IR-Schnittstelle

Zur experimentellen Bestitigung eines wesentlichen Teils der theoretischen Zusammenhénge und
zum Nachweis der Realisierbarkeit breitbandiger IR-Ubertragung wurde eine IR-Schnittstelle fiir
einen Multimedia-Netzwerk-Demonstrator konzipiert und aufgebaut. Das Systemkonzept dieses
als ,, Inhome Digital Network* bezeichneten Demonstrators geht auf Ideen bzw. Arbeiten der Phi-
lips Forschungslaboratorien Aachen zuriick [75]; Hintergrund ist eine Losung im Unterhaltungs-
bzw. Heimelektronikbereich. Das wichtigste Ziel in Bezug auf die IR-Schnittstelle war es, eine
kostengiinstigere ,,drahtlos“-Losung anzubieten, als es die funkbasierende Ubertragung erméglicht.
Die IR-Schnittstelle realisiert den physikalischen Aspekt der Ubertragung, wobei paketorientierte
Dienste unterstiitzt werden kénnen.

Das vorliegende Kapitel gibt einen Einblick in das IHDN-Systemkonzept, zeigt die wesentlichen
Gesichtspunkte der Schnittstellen-Konzeption und geht auf ausgewéhlte realisierungstechnische
Probleme ein.

7.1 Systemkonzept eines IHDN

Abb. 7.1 zeigt den Anwendungsbereich der IR-Schnittstelle im IHDN. Eine Set-Top-Box stellt ver-
schiedene Verteil- und Netzwerkdienste fiir Handhelds wie Personal-Digital Assistants (PDA) oder
Electronic-Programm Guides (EPG), aber auch fiir klassische, zumindest tragbare Gerite wie Note-
books zur Verfiigung. Die drahtlosen Verbindungen zwischen der Set-Top-Box und diesen Geréten
werden optisch realisiert; Adhoc-Verbindungen der Gerite untereinander sind nicht moéglich. Der

Netzwerk- drahtgebundene drahtlose
Zugriff Terminals Terminals

Abbildung 7.1: IHDN-Konzept
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cock /N NSNS\ NSNS

TxEnable

- Packet Type Identifier
TxTsEnable D Data Byte (MAC/ATM)

D Dummy Byte

TxSOP

‘ Start of Packet ‘

Abbildung 7.2: Interface zur IR-Schnittstelle: Nach Aktivierung (Signal , TxEnable“) wird der
Sender durch das Signal ,, TxTsEnable“ zunéchst dazu veranlaft, eine kurze Trainingssequenz zu
erzeugen; diese ermoglicht dem Empfianger die Bitsynchronisation. Das Signal ,, TxSOP“ dient der
Markierung von Paketgrenzen. Der Empfianger kann dieses Signal von Daten- oder Kontrollbits
(, TxData*) unterscheiden und so die empfangenen Pakete synchronisieren (bzw. die Information
iiber die Paketgrenzen an die MAC-Schicht weiterleiten). Das Interface arbeitet Byte-orientiert.

Zugriff auf den Ubertragungskanal erfolgt im Zeitmultiplexbetrieb iiber einen Polling-Ansatz [75]
und wird von der Set-Top-Box gesteuert. Die Set-Top-Box fungiert also als Basisstation; im vor-
liegenden Fall enthélt sie auch einen ATM-Switch. Da hinsichtlich des Uplinks im wesentlichen
von Steuerfunktionen ausgegangen werden kann, im Downlink aber beispielsweise durch Video-
Downloads hohe Bandbreiteforderungen entstehen kénnen, wird i. allg. stark asymmetrischer Ver-
kehr vorliegen.

Die eigentliche IR-Ubertragung bleibt allerdings von der letztgenannten Eigenschaft unberiihrt:
Die Trennung von Up- und Downlink erfolgt im TDD-Verfahren (TDD: Time-Division Duplex),
wobei sowohl Up- als auch Downlink bei einer Bruttodatenrate R, = 16 Mbit/s arbeiten; iiber die
Vergabe der Zeitschlitze entscheidet die Basisstation.

Das Interface zwischen dem MAC-Layer (MAC: Media-Access Control) und der physikalischen
Ubertragungsschicht ist im wesentlichen durch die in Abb. 7.2 dargestellten Signale definiert [76]. Es
wurde bewuflt so konzipiert, dafl es von der eigentlichen Netzwerktechnologie unberiihrt bleibt; eine
Adaption des Demonstrators von ATM auf ein anderes paketorientiertes Verfahren wie IEEE 1394
ist leicht moglich.

7.2 Entwurf der IR-Schnittstelle

7.2.1 Sender-Empfinger-Konfiguration

Aus Sicht des Nutzers sind moglichst ungerichtete Konfigurationen zu bevorzugen, bei denen die
Verbindung auch bei Unterbrechung eines Ubertragungspfades — z. B. des direkten — weiterbe-
steht.

Es gibt zwar Vorschldge, wonach mehrere Basisstationen an der Zimmerdecke installiert wer-
den sollen, zu denen alternative Sichtverbindungen bestehen — aber selbst Konzepte mit nur einer
solchen (an der Zimmerdecke angebrachten) Basisstation schieden fiir das IHDN-System grundsétz-
lich aus. Aus Sicht des Autors ist es aber selbst in Hinsicht auf industrielle/berufliche Umfelder
fragwiirdig, ob sich entsprechende Ansétze durchsetzen werden. Schliellich wird der Installations-
aufwand solcher Basisstationen héufig deutlich hoher als der iiblicher Kabelanschliisse ausfallen;
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eine Ausnahme bilden vielleicht Groffiraumbiiros mit vielen, riumlich mehr oder weniger separierten
Arbeitsplitzen. Zwar kann die Ubertragungskapazitiit im Falle sektorisierter Basisstationen oder
solcher mit mechanischer Ausrichtung u. U. hoher als bei Funkiibertragung ausfallen! — diejenige
einer kabelgebundenen Variante wird sie aber nicht erreichen.

Es bleiben als alternative Konzepte fiir moglichst robuste Verbindungen das diffuse und das
quasidiffuse, bei dem mehrere Reflexionsspots erzeugt werden.

DaB die quasidiffuse Ubertragung zumindest mit der heutigen Technologie nicht fiir das IHDN-
Konzept anwendbar ist, resultiert nicht nur aus dem deutlich héheren Preis eines Imaging-Receivers
gegeniiber dem eines nichtabbildenden Empfingers?. Mit Sicherheit kann eine Imaging-Receiver,
der in Handhelds eingebaut werden soll, nicht derartig voluminos wie der im Experimentalsystem
der Berkeley-University ausfallen, vgl. Abb. 2.5. Wird stattdessen fiir eine akzeptable Einbaugrofie
von einer Eintrittsoffnung mit 1 cm? Wirkfliche ausgegangen und soll die Verbindung auch dann
zustandekommen, wenn nur ein einzelner Spot empfangen wird, mufl die Sendeleistung fiir eine
angestrebte Datenrate von 16 Mbit/s bei OOK mehr als 100 mW betragen — pro Spot; das ist
fiir eine stark fokussierte Quelle zu viel, vgl. Abb. A.3. Selbst wenn angenommen wird, daf§ die
Unterdriickung des Storlichts durch entsprechend viele Sektoren so gut gelingt, dafl das Verstérker-
rauschen die Empfangerempfindlichkeit bestimmt, bendtigt der optische Empfénger nach Abb. 6.1
links eine Empfangsleistung von ca. —45 dBm — ohne Reserve sowie bei nur einem aktivierten Sek-
tor. Da die Kanaldampfung entsprechend Abb. 6.8 z. B. bei Lichteinfall aus einem Winkel von 50°
aber durchaus 65 dB betragen kann?, ergibt sich die angegebene Sendeleistung von 100 mW. Zwar
kann das Leistungsbudget durch ein effizienteres Modulationsverfahren verbessert werden, letztlich
ist aufgrund realisierungstechnischer Probleme (vgl. Abschn. 5.2) aber auch davon auszugehen,
dal die Unterdriickung des Hintergrundlichts nicht ideal gelingt, also zusétzliche Verluste durch
den Strom I, auftreten. Das vom Autor vorgeschlagene alternative Spot-Diffusing Systemkonzept
vermeidet zwar technologische Schwierigkeiten auf der Empfangerseite, ist aber nur fiir stationére
Endgerite sinnvoll; aulerdem besteht das Problem der Augensicherheit bei vergleichsweise geringen
Detektorflichen trotzdem.

Bei der Konzeption wurde folgerichtig von ungerichteten Transceivern mit nicht-abbildenden
Empfingern ausgegangen, die FOV von ca. 50° —60° aufweisen. Die Verbindungen zur Set-Top-Box
bzw. Basisstation kommen iiber horizontale Arrangements zustande, so wie heute Verbindungen
zwischen Audio-/Videoequipment und Fernbedienungen realisiert werden. Beispielsweise kann die
Set-Top-Box in der Front eines Fernsehers integriert sein. Im Normalfall wird fiir das Zustandekom-
men der Verbindungen direkte Sicht benétigt (die bei Handhelds intuitiv realisiert werden kann).
Gegebenenfalls ist die Ubertragung jedoch auch iiber diffuse Reflexionen méoglich; der Vorsatz,
die Verbindungen grundsétzlich iiber diffuse Reflexionen realisieren zu kénnen, wiirde bei gleicher
Distanz zwischen Set-Top-Box und Terminal eine um bis zu eine Groéflenordnung hohere Sendelei-
stung erfordern (vgl. Abb. 6.3 und Abb. 6.10), was bei der ohnehin sehr geringen Empfindlichkeit
optischer Empfanger problematisch ist. Hinzu kommt, dafl diffuse Verbindungen durch den h&her-
en Delay-Spread der Impulsantwort in stdrkerem Mafle unter Verlusten durch Mehrwegedispersion
leiden.

Die Reichweite sollte bei vorhandener Sichtverbindung ca. 4 m betragen. In der Konzeption

'Tn diesem Zusammenhang ist allerdings zu bedenken, daf die mégliche Ubertragungskapazitit von Funknetzen,
die Basisstationen mit adaptivem Antennen nutzen, auch sehr hoch ausfallen kann — besonders wenn die Reichweite
auch auf einzelne Rdume ausgelegt wird.

Zselbst wenn gleiche Photodiodenflichen vorausgesetzt werden

3Bei wenigen Spots ist der Winkel von 50° nicht unrealistisch, schlieBlich wird ein Handheld in der Elevation nicht
,normgerecht* ausgerichtet.
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wurden fiir die Basisstation und die Terminals die gleichen Schnittstellen vorgesehen; in Ausbau-
stufen ist eine sektorisierte Basisstation mit groflerem Blickfeld aber durchaus sinnvoll. In diesem
Fall waren zugleich auch hohere Datenraten méglich.

7.2.2 Wellenlinge und optische Komponenten

Um tatséchlich Preisvorteile gegeniiber Funklosungen erzielen zu kénnen, kommt als Ausgangs-
material fiir den Detektor derzeit ausschliefllich Silizium in Betracht; die Betriebswellenlénge ist
demnach fiir Breitbandkommunikation auf ca. 1000 nm begrenzt.

Der Preis eines Detektors wird stark von dessen Photodiodenfléche bestimmt — grundsétzlich
ist damit der Einsatz von Photodioden sinnvoll, die mit einem optischen Konzentrator kombiniert
werden. In diesem Zusammenhang sind Realisierungen aus nur einem Plastikkorper, die durch Kle-
ben mit dem eigentlichen Photodiodenchip verbunden werden, zu bevorzugen. Eine solche Kom-
bination wurde vom Fraunhofer-Institut in Jena im Rahmen einer Studie fiir das IHDN-System
entworfen. Abb. 7.3 zeigt den prinzipiellen Aufbau des Konzentrators. Lt. Studie [43] soll der Preis
fiir den Konzentrator, der durch Spritzgufl hergestellt werden kann, bei sehr groflen Stiickzahlen
etwa 1 DM betragen.

Im Rahmen der Untersuchungen des Fraunhofer-Instituts wurden Losungen, in denen die Kom-
bination aus Photodiode und Konzentrator zuséitzlich mit einem Interferenzfilter versehen wird,
verworfen: Ein Interferenzfilter, entsprechend einem patentierten Vorschlag [77] auf die (gekriimm-
te) Oberflache eines Halbkugelkonzentrators aufgebracht, ist technologisch &uBerst anspruchsvoll
und damit teuer; die Alternativvariante mit einem planaren Interferenzfilter, das zwischen zwei pa-
rabolischen Konzentratoren angeordnet ist, zeichnet sich durch eine sehr grofie Linge aus und ist
bzgl. des Kostenaspekts nicht mit Einkorperlosungen vergleichbar [78]. Ein planares Interferenz-
filter weist dagegen keine deutlichen Vorteile gegeniiber einem Standard-Farbglasfilter mit einer
Kantenwellenldnge von 850 nm auf.

Die Kosten fiir das gesamte optische Frontend lassen sich nur an Beispielen abschitzen*: So
bietet die Firma Hamamatsu Photodioden mit einer effektiven Fliche von ca. 40 mm? an, deren
Preis bei Stiickzahlen > 10000 weniger als 3 DM betrigt. Die Dioden sind mit einem Farbglas-
filter (RG850) sowie einer Plastiklinse versehen; allerdings betrigt der FOV nur ca. 25°, auch die
Grenzfrequenz betréagt nur 25 MHz.

Hinsichtlich des Senders wurde von einer Variante ausgegangen, die mindestens eine Mitten-
wellenldnge von 900 nm besitzt, also gut mit einem Farbglasfilter der Kantenwellenldnge 850 nm
kombiniert werden kann. Da die (nachfolgend dargestellten) Untersuchungen ergaben, dafl die opti-
sche Sendeleistung fiir eine LOS-Ubertragungsdistanz von 4 m etwa 200 mW betragen mufl — also

4Fiir den Demonstrator kommt in einer Version eine eher fiir Experimentalzwecke geeignete Silicon-Sensor-Pho-
todiode zum Einsatz. Ihr Preis belduft sich selbst fiir Abnahmemengen > 10000 auf 25 DM.

19 mm
Absorptionsfilter
PIN-Photodiode mit AR-Beschichtung
mit AR-Beschichtung
=~ WCPC-body

CPC: Compound Parabolic Concentrator

Abbildung 7.3: Vom Fraunhofer-Institut in Jena konzipierte Kombination aus Konzentrator,
Farbglasfilter und Photodiode: Der Konzentrator realisiert einen FOV von etwa 50°, das Absorp-
tionsfilter hat eine Kantenwellenldnge von 850 nm.
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vergleichsweise hoch ausfillt —, wurden im Demonstrator fiir eine hohe Effizienz der elektrisch-
optischen Wandlung augensichere Laserdioden eingesetzt. Sie emittieren bei 940 nm, sind mit
konventionellen Diffusoren versehen und haben ndherungsweise die Ausstrahlcharakteristik mo-
difizierter Lambertstrahler mit ¢, = 50°. Allerdings ist der Preis solcher Laserdioden deutlich
hoher als der dhnlich breitbandiger LED: Die eingesetzte Laserdiode vom Typ Siemens SFH4552
ist ab Stiickzahlen von 10000 fiir etwa 13 DM erhéltlich — eine LED vom Typ SFH4501, die zu-
mindest bzgl. ihrer Grenzfrequenz sowie ihrer Strahlstédrke vergleichbare Parameter aufweist, fiir
0,43 DM. Auch wenn diese Zahlen nur beispielhaft sind, wird deutlich, dafl derzeit fiir besonders
kostengiinstige Produkte mit hoher Wahrscheinlichkeit noch LED zum Einsatz kommen miissen.
In diesem Fall lieflen sich auch durch Absorptionsfilter aus GaAs keine Verbesserungen gegeniiber
Farbglas erreichen; das Emissionsspektrum von LED ist zu breit, selbst wenn die Mittenwellenldnge
wie im obigen Beispiel bei 950 nm angesiedelt ist. Auch holographische Diffusoren, die ja prinzipiell
Leistungsvorteile von etwa 3 dB versprechen (vgl. Abb. 6.4), kénnen nur mit Hilfe von Laserdioden
realisiert werden.

7.2.3 Betrachtungen zum Modulationsverfahren

Die optische Ubertragung leidet vor allem unter dem Problem einer schlechten Empfingerempfind-
lichkeit. Grundsétzlich sind deshalb Modulationsverfahren mit hoher Leistungseffizienz von Inter-
esse — die wichtigsten Bin&rverfahren wurden in Abschn. 3.4 vorgestellt. Bei der Auswahl mufl
allerdings beriicksichtigt werden, daff mit dem Ziel eines gegeniiber OOK reduzierten Leistungsbe-
darfs eine erhohte Binérzeichenfrequenz verbunden ist, die in Anbetracht der Mehrwegeausbreitung
u. U. sogar gegenteilige Effekte hervorruft. Die Entscheidung fiir oder gegen ein Verfahren mufl dem-
nach in jedem Fall unter Beriicksichtigung der Mehrwegedispersion erfolgen — aber nicht nur: Von
grofler Bedeutung ist auch das Verhalten, das das entsprechend modulierte Signal bei empfangssei-
tiger Hochpafifilterung zeigt. Der hohe Gleichanteil im Photostrom, der durch das Umgebungslicht
hervorgerufen wird, 148t sich zwar auch durch einen Hochpafl mit sehr kleiner Grenzfrequenz besei-
tigen®, eine niedrige Grenzfrequenz hitte allerdings auch lange Einschwingzeiten zu Beginn einer
Ubertragung (bzw. eines Datenpakets) zur Folge. Auch das Signal besitzt aufgrund der unipolaren
Ubertragung einen Gleichanteil — das mittelwertfreie Signal am Ausgang des Hochpasses muB
sich erst ,einstellen“. Vor allem aber hitte eine niedrige Hochpafigrenzfrequenz folgenden Nachteil:
Storungen durch die Modulationskomponenten von Energiesparlampen, die je nach Ausfiihrung bis
in den Bereich von ca. 1.5 MHz reichen kénnen, wiirden zu dramatischen Empfindlichkeitseinbuflen
fiihren. Eine Ausnahme bilden PPM-Varianten, bei denen SD-Detektoren zum Einsatz kommen.
SD-Detektoren haben inhérent Hochpaficharakter.

7.2.3.1 Verhalten bei ungerichteter Ubertragung

Um den Einflul der Mehrwegeausbreitung bzw. der damit verbundenen Intersymbolinterferenzen
auf die bendtigte optische Signalleistung P, req abzuschitzen, wurde die im Anhang C.1 beschrie-
benen Berechnungsmethode angewandt. Die Berechnungen stiitzen sich auf die numerisch ermittel-
ten Impulsantworten. Bezugsgrofe ist in allen folgenden Grafiken die schon in Kaptitel 3 definierte
(Referenz-) Leistung Preq o0k, die sich bei verzerrungsfreier OOK-Ubertragung, weiem Rauschen
und einem fiir sendeseitige Rechteckimpulse der Breite T} angepafiten Empfangsfilter ergibt. Es
wird angenommen, dafl der Empfanger durch weifles Rauschen gestort wird.

Swas in jedem Fall geschehen muB, um eine Ubersteuerung des Verstérkers zu vermeiden
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Abbildung 7.4: Relative benétigte Leistung von OOK, 4-PPM und 8-PPM als Funktion des
normierten Delay-Spreads (NRZ-Format, pere; = 11079, Soft-Decision). Die einzelnen Marker
gelten fiir simulierte LOS-Kanile, wobei solche auf einer vertikalen Geraden identisch sind. Die
durchgezogenen Linien korrespondieren mit der Impulsantwort nach dem ,,Ceiling-Bounce Model*“.
Bei ungerichteter LOS-Ubertragung ist nur im Ausnahmefall mit absoluten Delay-Spreads in der
Groflenordnung von Dg = 12 ns zu rechnen; héufig wird er deutlich darunter liegen.

Bzgl. der Kanalimpulsantworten wurde von Sendern mit idealer Lambert’scher Ausstrahlcha-
rakteristik und von Empfangern mit einem FOV W¥,., = 60° ausgegangen. Fiir die Untersuchun-
gen wurden nur Bindrverfahren ausgewé#hlt, bei denen die Rasterfrequenz in einem ganzzahligen
Verhiltnis zur Bitrate steht, so dal die Taktgenerierung besonders einfach umzusetzen ist%. Fiir
das Rauschfilter des Empféangers wurde grundsétzlich ein Besselfilter 5. Ordnung mit einer 3-dB-
Grenzfrequenz von f, = 0.5B,., angesetzt: In Ubereinstimmung mit den Ergebnissen der Berkeley-
University zeigt dieses Filter sowohl bzgl. der Unterdriickung quadratischer Rauschkomponenten
als auch bzgl. des Verhaltens bei Ubertragung iiber dispersive Kaniile Vorteile gegeniiber anderen
Varianten wie Potenzfilter oder Integrate&Dump-Filter — besonders gegeniiber letzterem.

Um moglichst allgemeingiiltige Aussagen zu gestatten (schliellich kénnen die Impulsantworten
in Abhéngigkeit der Sender-Empfinger-Position oder der Raumgeometrie erheblich variieren), er-
folgt der Vergleich nicht bei identischer Bitrate, sondern bei identischem normierten Delay-Spread
Dy ,,: Tatséchlich zeigten auch die eigenen Untersuchungen, daf sich der Parameter D, bei ge-
gebenem Modulationsverfahren gut fiir Abschétzungen der benétigen Leistung P, ,eq €ignet. Die
Ergebnisse sind in den Abb. 7.4 und 7.5 fiir eine kleine, aber wichtige Auswahl von Modulations-
verfahren dargestellt.

Bei den durchgezogenen Kurven wurde das ,,Ceiling-Bounce Model“ der Impulsantwort eines
diffusen Kanals zugrunde gelegt. Entsprechend den Analysen von Kahn [1] soll die Beriicksichtigung
dieser Modell-Impulsantwort bei gegebenem D, ,, auch bei LOS-Kanilen genaue Voraussagen iiber
die benétigte optische Leistung gestatten — unabhéngig vom Modulationsverfahren. Tatséchlich
zeigte sich bei den eigenen Untersuchungen bzgl. der Abhéngigkeit der Signalleistung P, req vom
normierten Delay-Spreads Ds ,, aber nur fiir diffuse Kanéle (nicht dargestellt) eine generelle Uber-
einstimmung mit dem genannten Modell.

6(12,2)-MPPM hat 66 Symbole; es wurde angenommen, da8 nur 64 Symbole verwendet werden.
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Abbildung 7.5: Ergénzung von Abb. 7.4 um die Verfahren 2-PPM, (9,2)-OPPM und (15,2)-
MPPM

Beim LOS-Kanal konnte der mit zunehmendem normierten Delay-Spread D, exponentiell
verlaufende Anstieg der notwendigen Signalleistung nur fiir OOK bestétigt werden. Bei den ver-
schiedenen PPM-Varianten war die Charakteristik dagegen um so flacher, je geringer die Sym-
bollinge war. Eine recht hohe Ubereinstimmung mit dem ,,Ceiling-Bounce Model“ resultierte nur
fiir den Bereich D;, < 0.2. Begriinden 148t sich der nicht-exponentielle Kurvenverlauf durch die
schon angesprochene geringe Varianz des gleitenden Mittelwerts eines PPM-Signals mit kurzer
Symbollidnge.

Aber auch die eigenen Untersuchungen zu LOS-Kanilen zeigen, da8 die Ubertragung fiir nor-
mierte Delay-Spreads Ds,, > 0.2 zunehmend undkonomisch ist. Ein normierter Delay-Spread von
0.2 korrespondiert bei einer Datenrate von 16 Mbit /s etwa mit einem absoluten Delay-Spread von
D, = 12.5 ns. Dieser Wert wird bei LOS-Szenarien hochstens bei stark fehlorientierten Sendern und
Empfingern erreicht, bei denen der direkte Lichtausbreitungspfad nahe an einem ,,Abrif}* steht,
die also in eine diffuse Konfiguration iibergehen, vgl. Abb. 6.14 rechts.

In jedem Fall zeigen die beiden Abbildungen, dafl die dargestellten PPM-Varianten 4-PPM,
8-PPM und (12,2)-MPPM fiir Dy, < 0.2 Vorteile gegeniiber OOK versprechen; selbst wenn es
sich um einen vollkommen diffusen Kanal handelt. Dagegen zeigen (8,2)-OPPM und 2-PPM keine
besonders guten Qualitdten. Im Fall von OPPM wird die Giiltigkeit der in Kapitel 3 eingefiihr-
ten Bandbreitedefinition iber die Binédrzeichenfrequenz und nicht tiber 1/(wTjy,,) bestétigt —
tatsdchlich mufl der Kanal ein zeitliches Auflésungsvermdgen im Bereich der Bin#rzeichenraste-

rung aufweisen’.

7.2.3.2 Hochpaf3charakteristik

Wie schon héufiger angesprochen und anhand von (5.29) sofort nachvollziehbar, besitzt ein SD-
PPM-Detektor inhdrent Hochpafiverhalten. Abb. 7.6 zeigt die Filtercharakteristik nach (5.29) oh-
ne die Berticksichtigung des Anteils H,, s(f). Es wird deutlich, da§ bei 2-PPM niederfrequente

"Der Maximum-Likelihood-Detektor wurde wie in Abschn. 3.4.3.3 modelliert: Er addiert jeweils w = 2 Empfangs-
amplituden und vergleicht die Ergebnisse im zeitlichen Raster T¢p,.
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Abbildung 7.6: Filtercharakteristik eines SD-PPM-Detektors: Die Funktion H,,(f) ist durch
(5.29) gegeben. Fiir n (nT., gibt die zeitliche Verzégerung an, die zwischen den zu vergleichenden
Empfangsamplituden auftritt) wurde entsprechend einer zu erwartenden minimalen Korrelation der
Storamplituden im Fall von L-PPM und MPPM der Wert N, — 1 angesetzt, fiir OPPM N, — w.
Die Werte von 6 dB korrespondieren mit Verzégerungen, bei denen ein sin(-)-férmiges Signal eine
Phasenverschiebung von k27, k € G erféhrt, so daB sich die zu vergleichenden (Sinus-) Signale
konstruktiv iiberlagern.

Storungen sehr effizient unterdriickt werden kénnen. Mit zunehmender Symbolldnge nimmt diese
Fahigkeit ab. Beispielsweise tritt bei (12,2)-MPPM eine Dédmpfung von 10 dB etwa bei einer Fre-
quenz f = 0.01Ry, auf, die bei 16 Mbit/s mit 160 kHz korrespondiert. Bei 4-PPM wird die gleiche
Dampfung bei f = 0.03R;, (entsprechend 460 kHz) erreicht. Um demnach Stérungen durch Energie-
sparlampen effektiv zu unterdriicken, ist (12,2)-MPPM bei der vorausgesetzen Datenrate weniger
geeignet,.

Das wird auch anhand von Abb. 7.7 deutlich: Hier wird untersucht, welche Verluste ein RC-
Hochpafl im Signalzweig des Empfingers in Abhéngigkeit der Grenzfrequenz verursacht. Bei 2-
PPM stimmen hochstens 2 aufeinanderfolgende Binérzeichen x4, liberein — entsprechend hoch
kann die Grenzfrequenz ausfallen. Aber auch bei 4-PPM treten wahrnehmbare Verluste erst fiir
Frequenzen fy 5, > 0.04R;, auf; bei 16 Mbit/s und einer Hochpafgrenzfrequenz von 650 kHz kann
davon ausgegangen werden, dafl die Effekte bzgl. der benoétigten Signalleistung vernachléssigbar
sind.

7.2.3.3 Auswahl des Modulationsverfahrens

Letztlich bietet 4-PPM — dicht gefolgt von 8-PPM — das ausgewogenste Verhalten; deshalb fiel
die Wahl des Modulationsverfahrens auf 4-PPM. Auch die Binérzeichensynchronisation sowie die
Paketsynchronisation lassen sich bei 4-PPM einfach umsetzen. Bei OOK ist vor allem das schlech-
te Verhalten bei Hochpafifilterung hinderlich. Eine gréflere Hochpafl-Grenzfrequenz und damit
schnelleres Einschwingen wird zwar mit Hilfe einer ,,Active Baseline Restoration® [79] méglich,
in jedem Fall ist die Unterdriickung niederfrequenter Stérungen durch Energiesparlampen oder
Leuchtstoffrohren aber weniger effektiv als bei PPM. Auch bzgl. der notwendigen Signalleistung
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Abbildung 7.7: Relative benétigte Leistung bei empfangsseitiger Filterung mit einem RC-
Hochpafl der angegebenen Grenzfrequenz: Die Verhiltnisse bei 2-PPM und Grenzfrequenzen
fg,np > 0.1Ry, sind eher theoretischer Natur; zwar lassen sich die gesendeten Symbole formal noch
erkennen, im praktischen Fall wire aber beispielsweise die Taktriickgewinnung auflerordentlich
schwierig.

wird OOK ca. 2 — 2.5 dB schlechter als 4-PPM abschneiden.

OPPM ist nach Ansicht des Autors ein generell fiir die drahtlose Ubertragung wenig attrak-
tives Verfahren; u. U. kénnen aber in Verbindung mit trelliscodierter Modulation Verbesserungen
erzielt werden. Entsprechende Untersuchungen wurden in [80] vorgestellt. (12,2)-MPPM ist ein lei-
stungseffizientes Modulationsverfahren; allerdings féllt die Hochpaficharakteristik etwas schlechter
als bei 4-PPM aus. Dieser Effekt verstéirkt sich bei MPPM-Varianten mit gréflerer Symbollédnge,
also besserer Leistungseflizienz.

7.2.4 Sender- und Empfingerparameter

Die Kanalddmpfung bei LOS-Verbindungen kann sehr einfach iiber (6.3) abgeschétzt werden; auf-
grund zusétzlich empfangener Reflexionskomponenten wird die Dadmpfung im Realfall bis zu etwa
3 dB geringer ausfallen. Tatséchlich haben die numerischen Analysen (und spéter auch die Mes-
sungen) gezeigt, dafl die mit der Mehrwegedispersion verbundene Einbufie bzgl. der Empfénger-
empfindlichkeit durch diesen zusétzlichen Leistungsanteil kompensiert oder iiberkompensiert wird.
Die Abschétzung des Ausbreitungsverlusts nach (6.3) gestattet demnach bei bekannter Empfénger-
empfindlichkeit (die sich ohne den Einflufl der Mehrwegedispersion ergibt) recht genaue Aussagen
iiber die notwendige Sendeleistung.

Hinsichtlich der Parameter des Vorverstéarkers konnte bereits auf praktische Erfahrungen zuriick-
gegriffen werden. Im Rahmen vorheriger Experimente wurde ein Bootstrap-Transimpedanz-Ver-
starker entwickelt und aufgebaut, dessen tatséchliche Verstiarkerempfindlichkeit weitgehend mit
den theoretischen Vorhersagen nach (5.22) iibereinstimmt. Die Schaltung dieses Verstérkers ist
in Abbildung Abb. 7.22 dargestellt. Die Anwendung kommerzieller Vorverstarker, die fiir faser-
optische Empfénger konzipiert sind, fiithrt aufgrund der (im vorliegenden Fall) vielfach grofieren
Diodenkapazitéit zu deutlich schlechteren Ergebnissen bzgl. der Verstiarkerempfindlichkeit.
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Fiir die Berechnung der Verstiarkerempfindlichkeit nach Abschn. 5.5.3.2 wurden die Parameter
des tatséchlich in der Eingangsstufe verwendeten Transistors ,BFR181“ angesetzt; die Kurven in
Abb. 7.8 zeigen die Empfangerempfindlichkeit fiir verschiedene Empfangerflichen. Um darzustellen,
da auch die Verstiarkerempfindlichkeit bei 4-PPM besser als bei OOK ausféllt, wurden zusétzlich
die Gegebenheiten bei OOK aufgenommen.

AG [ A lem? (33pF) T
i ' MR | '

1 T HIO 100 ‘ H‘Hl‘()OO
Stromdichte I, /A, [A/cm?]

Abbildung 7.8: Empfiangerempfindlichkeit bei 4-PPM und bei OOK als Funktion der Stromdichte
des Storlichts. Variationsparameter ist die effektive Empféangerfliche bzw. die Photodiodenkapa-
zitét (Klammerangaben). Fiir die Kapazitdt Cy wurden die in den Klammern angegebenen Werte
angesetzt, die mit einem Konzentratorgewinn Faktor 3 und einem Kapazit#tbelag von 100 pF/cm?
korrespondieren.

Die mit diesen Empfingerempfindlichkeiten und einer Ubertragungsdistanz von 4 m korrespon-
dierenden Sendeleistungen sind in Abb. 7.9 dargestellt. Sendeseitig wurde von einem Lambertstrah-
ler mit einem Halbwertswinkel von 60° ausgegangen.

Bzgl. der Festlegung der Detektorfliche wurden 1 cm? als akzeptabel in Bezug auf den Platzbe-
darf angesehen. In der Basisstation ist es allerdings auch problemlos m6glich, mehrere solche Detek-
toren {iber getrennte Vorverstirker zu betreiben; dieser Fall wurde hinsichtlich der Empfénger mit
(2x1) und (4x1) em?-Fliche angenommen. Bei A,, = 1 cm? erfordert eine Ubertragungsdistanz
von 4 m bei einem ,,typischen“ Stoérstrom von 150 pA eine Sendeleistung von 60 mW. Sind Sender
und Empféanger aber jeweils 45° fehlausgerichtet, verdoppelt sich dieser Wert, bei 60° vervierfacht
er sich. Da gerade in Bezug auf die (stationére) Basisstation von einer Fehlorientierung ausgegangen
werden muf}, wurde die mittlere optische Sendeleistung deshalb mit minimal 200 mW festgelegt.
Bei dieser Sendeleistung sind auch bei starkem Storlicht akzeptable Entfernungen moglich, solange
eine direkte Sonnenbestrahlung vermieden wird.

Mit den bisher dargestellten Untersuchungen konnten die wichtigsten Parameter der IR-Schnitt-
stelle festgelegt werden:

e Datenrate Ry: 16 Mbit/s
e Modulationsverfahren: NRZ-4-PPM, verbunden mit Soft-Decision

e Sender
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Abbildung 7.9: Benétigte Sendeleistung fiir eine Ubertragungsdistanz von ca. 4 m bei ideal aus-
gerichtetem Sender und Empféanger. Die Werte der Stromdichte zeigen den bei indirektem Hinter-
grundlicht etwa zu erwartenden Varianzbereich.

— mittlere optische Sendeleistung Pj,: > 200 mW
— Halbwertswinkel ¢p,;,: 50° — 60°

e Empfinger

FOV ¥,,: 50° — 60°

optisches Filter: Farbglasfilter, Kantenwellenlédnge 850 nm
— Rauschfilter: Besselfilter 5. Ordnung, f, = 16 MHz
Hochpaf: RC-Hochpafl mit f, , = 650 kHz

7.2.5 Synchronisation der Binérzeichen

Bei paketorientierter Ubertragung ist die Einschwingzeit, die der Empfinger zum Verbindungsauf-
bau bendtigt, von hoher Bedeutung. Im vorliegenden Fall ist die Einschwingzeit am Ausgang des
RC-Hochpasses sehr gering, sie betrdgt weniger als 1 us, vgl. auch Abb. 7.19. Ausschlaggebend ist
demnach, in welcher Zeit die Binérzeichensynchronisation und die Paketsynchronisation gelingt.

Das Leistungsdichtespektrum eines PPM-modulierten Signals enthélt unter der Voraussetzung
des NRZ-Formats keine diskreten Spektralkomponenten in Hohe der Chip- oder Symbolfrequenz,
so daf} beide Takt- bzw. Phaseninformationen nicht unmittelbar mit Hilfe von Bandpaffiltern oder
einer PLL (Phase-Locked Loop) extrahiert werden kénnen.

Letztlich stellt die Binérzeichensynchronisation eines NRZ-Signals, das keine diskreten Spektral-
komponenten enthélt, kein grundsétzlich neues Problem der Informationsiibertragung dar. Dement-
sprechend kann auf eine Vielzahl etablierter Losungen zuriickgegriffen werden. Der technischen
Umsetzung und der Parameterwahl kommt im vorliegenden Fall aber eine hohe Bedeutung zu,
schliefllich wird das Empfangssignal i. allg. durch starkes Rauschen gesttrt, so dal bei ungiinstiger
Konzipierung mit zu groflem Phasenjitter zu rechnen ist.
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Hinsichtlich der technischen Umsetzung ist die Verwendung einer Phasenregelschleife beson-
ders attraktiv, die durch eine nichtlineare Vorverarbeitung des Signals oder einen nichtlinearen
Phasendetektor selbst zur Synchronisation befidhigt wird. Nach dem letztgenannten Prinzip ar-
beitet der verbreitete ,Early/Late Gate Synchronizer” [81]; &hnlich (wenngleich mit nur einem
einzelnen Integrator) funktioniert auch die Regelschleife, die von Gagliardi speziell fiir die PPM-
Chipsynchronisation bei schrotrauschlimitierter Ubertragung vorgeschlagen wurde [82, 83]. Wird
das Empfangssignal vor der Einspeisung in die PLL einer nichtlinearen Verarbeitung unterzogen
— drei Beispiele werden in [29] beschrieben — kann auch ein gewdhnlicher Vierquadrantenmulti-
plizierer als Phasendetektor eingesetzt werden. Nachteilig ist allerdings, dafl das PPM-Signal durch
die nichtlineare Filterung eine unvermeidliche Verzogerung erfihrt; um einen statischen Fehler hin-
sichtlich des Abtastzeitpunkts zu vermeiden, mufl diese Verzogerung entsprechend ausgeglichen
werden, was technisch nur suboptimal geschehen kann.

7.2.5.1 Entwurf einer klassisch-digitalen PLL

Fiir das IHDN-System wurde eine klassische PLL mit digitalem Phasendetektor konzipiert. Der Be-
griff , digital“ bezieht sich allerdings nur auf die bauelementetechnische Realisierung — tatséchlich
wird der Phasendetektor mit dem amplitudendiskreten (binéren), aber zeitkontinuierlichen Chip-
signal nach dem Entscheider gespeist; Schleifenfilter und VCO (Voltage-Controlled Oszillator) ar-
beiten analog®, sieche Abb. 7.10.

Chips
Symbol- Symboltakt | chip-data retiming
sync. AT,

Filter: HochpaB und Rauschfilter Chiptakt .~ l digitaler | | Schleifen-| | | | Chiptakt
'4’/ L .| Phasendetektor filter !
R It i | S I D L
RN CD MUX
L ¢—>CD N
adaptive carrier N .
Entschei dErschwelle ™ detection N { Chipsequenz 10001000100...
binires
Eingangssignal

Abbildung 7.10: Empfiangersynchronisation: Der Chiptakt wird mit Hilfe einer digitalen PLL
zuriickgewonnen. Durch den zusétzlichen Multiplexer (MUX) wird die PLL immer im eingeraste-
ten Zustand gehalten, was einen besonders schnellen Einschwingvorgang nach Empfangspausen
garantiert.

Gegeniiber einer , Early/Late Gate*“-Regelschleife oder verwandten Verfahren, die analoge Kor-
relatoren nutzen, hat eine PLL mit digitalem Phasendetektor vor allem zwei Vorziige: Erstens ist
die technische Umsetzung deutlich einfacher, zweitens arbeitet der Phasendetektor unabhéngig vom
Signaleingangspegel am Empfanger.

In den PLL-Entwurf gehen der maximal tolerierbare Phasenjitter sowie die benotigte Ein-

8Fiir die Chipsynchronisation kann auch eine vollstindig digitale PLL mit digitalem Schleifenfilter und digitalem
VCO zum Einsatz kommen. Obwohl vollstandig digitale PLL mit Sicherheit zunehmend an Bedeutung gewinnen,
wurde von dieser Variante zunsichst Abstand genommen: Sie erfordert in jedem Fall eine Uberabtastung des Emp-
fangssignals, in Abhé#ngigkeit der Realisierung des Phasendetektors héufig auch den Einsatz von Analog-Digital-
Wandlern sowie eine adaptive Verstarkungsregelung. Eine Realisierungsmoglichkeit wurde wiederum von Gagliardi
[82] vorgestellt.
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schwingzeit ein. Dabei wurde folgende grundlegende Annahme getroffen: Der Phasendetektor soll
Fehlerimpulse erzeugen, deren Impulsmoment jeweils linear von der zeitlichen Differenz abhéangt,
die zwischen einer steigenden oder fallenden Flanke im Binérsignal und einer (zugehorigen) fal-
lenden Flanke im Takt auftritt. Diese Funktionalitéit kann sehr elegant und einfach mit einem
Hogge-Phasendetektor [84] realisiert werden. Obwohl es auch andere Realisierungsmdglichkeiten
gibt, soll der Hogge-Phasendetektor nach Abb. 7.11 als Referenz dienen.

Phasendetektor-
ausgang

e verrauschte Flanken
/AN 1

Chip-Signal
By M e AT

binires Ausgang U2
Eingangssignal D Q=P Q

JLER [ E QR s R N
Chiptakt Chiptakt 1

Abbildung 7.11: Hogge-Phasendetektor: Ein einzelner, mit der positiven Taktflanke detektierter
Impuls ruft am Ausgang U2 zwei Impulse der festen Lénge T, /2 hervor. Diese dienen unabhéngig
von der Phasendifferenz als Referenzimpulse. Die Lénge der Impulse am Ausgang von Ul wird
dagegen von der aktuellen Phasendifferenz bestimmt. Zwischen dem Gesamtimpulsmoment, welches
eine detektierte ,,1¢ am Ausgang erzeugt, und dem Phasenunterschied besteht demnach im Bereich
—7...7 ein linearer Zusammenhang. Ein wesentlicher Vorteil des Hogge-Phasendetektors ist, dafl
die positive Taktflanke, mit der die Daten iibernommen werden, immer exakt in der Mitte der Chips
positioniert wird, auch wenn die aktuelle Impulsbreite (z. B. infolge von ISI) von T.; abweicht.

— O

Ausgang Ul

Chips

—_—o = o

detektierte

— O

Fiir die Modellierung wird vorausgesetzt, daf3 die gepulste Ausgangscharakteristik des Pha-
sendetektors nach dem Schleifenfilter vernachléssigt werden kann, das Filter also Spektralanteile
f < fen wirksam unterdriickt. Wird nicht explizit auf eine Ausnahme hingewiesen, soll zudem die
Chipfrequenz f., = 1/T.; des PPM-Signals exakt mit der Ruhefrequenz fy,c,0 des VCO iiberein-
stimmen; auch die (mittlere) Breite der Impulse nach dem Schwellwertentscheider sei exakt Tp,.

Dem VCO-Takt wird die Nullphase 6,.,(t), dem Chipsignal am Eingang des Phasendetektors die
Nullphase 0., (t) zugeordnet. Die Phasendifferenz A#(t), die entsprechend der maximalen zeitlichen
Differenz von +7,,/2 zwischen Takt und Binérsignal den Wertebereich —7 ... abdeckt, betrigt
also AO(t) = Opeo(t) — Ocn(t).

Unter diesen Voraussetzungen kann die PLL, wie in Abb. 7.12 dargestellt, als lineares System
bzgl. der Phasen modelliert werden. Die Phasendetektorkonstante k,4 hingt bei der beschriebenen
Art des Phasendetektors von der relativen Haufigkeit peqqge ab, mit der im PLL-Eingangssignal (stei-
gende oder fallende) Flanken auftreten; ,relativ¢ bezieht sich auf die Gesamtzahl der Binérzeichen
Tchn eines langen Meflintervalls. Beim Hogge-Phasendetektor ist k,; entsprechend der normier-
ten Darstellung in Abb. 7.11 rechts fiir Phasendifferenzen im Bereich —7m < Af < 7 durch den
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Abbildung 7.12: Linearisiertes Modell der Phasenregelschleife (links) und mogliche Realisierung
des Schleifenfilters (rechts)

Ausdruck

Aypa 1 . 2 1 2
kpd = Ag = % * Pedge mit Pedge = E (1 - ﬁ) ~ Z (71)

gegeben, wobei der angegebene Wert der Flankendichte L gleichwahrscheinliche und unabh éngi-
ge PPM-Symbole? voraussetzt. Die Niherung Pedge = 2/L korrespondiert dagegen exakt mit der
Flankendichte eines PPM-Signals, das aufgrund spezieller Datenkonstellationen keine Doppelim-
pulse enthélt.

Hinsichtlich des Schleifenfilters wurde von einer aktiven Variante mit der Ubertragungsfunktion

1+ pTh 1 1+pTy
Gif(p) =

- — . mit To < T 7.2
ST+ To) 1 0P ~ ToTs oo+ (T + 1) /(TiT3)] 2 < (72)

ausgegangen. Besonders hervorzuheben ist die Polstelle bei p = 0; sie sorgt dafiir, dafl ein Fre-
quenzoffset Af = fyco,0 — fen, der in praktischen Realisierungen unvermeidbar ist, keinen statischen
Phasenfehler des Taktsignals im eingerasteten Zustand nach sich zieht [29]. Der durch T gegebene
Pol dient der oben vorausgesetzten Unterdriickung der Rechteckimpulse am Phasendetektoraus-
gang, hat aber durch die Bedingung T < T} keinen wesentlichen EinfluB auf die Ubertragungs-
funktion H,y;(p) der Schleife. Fiir die Ubertragungsfunktion H pi(p) ist deshalb néherungsweise der
Ausdruck

@Uco(p) ~ kvcokpd 1+ pTl wq% +p 2Dwn

oy - _ 7.3
pll (p) @ch(p) Tl p2 + p kvcokpd + kvcokpd/Tl p2 =+ |9 2Dwn + w% ( )

giiltig. Die natiirliche Schwingungsfrequenz w, und die Dampfung D sind durch die beiden Bezie-
hungen
kyeok kyeok

2 vcovpd veolUpd

= — d D=—— 7.4
" T1 . an ( )
gegeben; k., ist die VCO-Konstante. In die Festlegung von D und w,, flieBen sowohl der gewiinschte
maximale Jitter der VCO-Phase als auch die zu erreichende Einschwingzeit der PLL nach einer
Empfangspause ein.

w

Fiir die Berechnung des Jitters der VCO-Phase als Folge des Empféngerrauschens mufl das
bandbegrenzte Rauschen am Entscheidereingang, dessen Varianz bekannt ist, in die Schleife trans-
formiert werden. Diese Transformation ist dem Autor gelungen und wird im Anhang D.1 darge-
stellt. Fiir hohe SNR p.;, bzw. geringe Chipfehlerwahrscheinlichkeiten duflert sich das Rauschen

9Fiir eine hohere Allgemeingiiltigkeit erfolgt die Beschreibung fiir L-PPM allgemein und nicht speziell fiir 4-PPM.
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4-PPM, B, = 260 kHz, T.;, = 30 ns
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Abbildung 7.13: Analytische Abschétzung des Phasenjitters (durchgezogene Linien) im Vergleich
zur Ptolemy-Simulation bei 4-PPM (diskrete Marker): Die Standardabweichung der VCO-Phase
wurde auf eine Chipperiode normiert. Die Schleifenbandbreite wurde mit B; = 260 kHz angesetzt.

vornehmlich in einem , Jittern“ der Signalflanken am PLL-Eingang. Dieser zeitliche Jitter fiihrt
zu Schwankungen der Impulsmomente am Phasendetektorausgang und kann als additive, dem
Signal y,q(t) tiberlagerte Storung betrachtet werden, deren zweiseitige Rauschleistungsdichte in
Abhé#ngigkeit des SNR fiir f < f.; konstant

1T,
No(f) = Noo = 5—“25 = (7.5)
C.

ist. Es ist zu beachten, daf in (7.5) keine Effekte durch Intersymbolinterferenzen erfafit werden —
am Eingang des empfangsseitigen Rauschfilters (vgl. Abb. 7.10) sollen Rechteckimpulse anliegen.
AufBlerdem wird vorausgesetzt, dafl es sich bei diesem Filter um einen Besseltiefpal 5. Ordnung mit
einer Grenzfrequenz f, = 0.5 f;, handelt. (Wird stattdessen ein Matched-Filter fiir Rechteckimpulse
verwendet, erhoht sich NNy durch den geringeren Anstieg der Impulsflanken am Ausgang des
Rauschfilters etwa um den Faktor 2, vgl. Anhang D.1.)

Mit der einseitigen Schleifenbandbreite!® By, die nach Gardner [81] fiir die Ubertragungsfunk-
tion (7.3) durch den Ausdruck

1 W, 1

Bi=5- [ Huthldr =5 (D + o5) (7.6)

gegeben ist, kann die Varianz 037%0 der VCO-Phase im eingeschwungenen Zustand durch die Be-

ziehung
) 2B/ Npa _ BT m®  LBTm?

00,vco =

(7.7)

k%d PedgeOch 20ch

dargestellt werden. Es wird deutlich, dafl neben dem SNR o.;, das Produkt B;T,, sowie die relative
Haufigkeit der Impulse mafigebend bzgl. der Rauschvarianz sind.

0(Iblicherweise wird bei PLL-Analysen mit einseitigen Bandbreiten gearbeitet
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Abb. 7.13 zeigt am Beispiel des implementieren Modulationsverfahrens 4-PPM, dafl die Ab-
schiitzung des Jitters nach (7.7) in einem weiten Variationsbereich des SNR genaue Voraussagen
gestattet. Auflerdem sind die Ergebnisse dargestellt, die sich fiir die Alternativ-Varianten nach
Gagliardi [82] und Davidson [85] ergeben.

Abb. 7.14 ermoglicht in Abhéngigkeit des zuléssigen Jitters und der Chipfrequenz f. die Fest-
legung der Schleifenbandbreite. Die Standardabweichung der Phase wurde wie in Abb. 7.13 auf
eine Taktperiode normiert.

Hogge-PD, Besseltiefpal3, 4-PPM
] I

10

= - Parameter: 0,uco/(27) %]

By/ fen (%)

i3 9 18 36
SNR Och

Abbildung 7.14: Erforderliche relative Schleifenbandbreite, normiert mit f., in Abhéngigkeit des
RMS-Phasenjitters und des SNR fiir 4-PPM

Hinsichtlich des Einschwingverhaltens nach einer Empfangspause wird zunéchst angenom-
men, dafl die VCO-Ruhefrequenz und die Chipfrequenz am Ausgang des Entscheiders exakt tiber-
einstimmen und die Flanken des Eingangssignals keinem Jitter unterliegen. Dann kann ein zum
Zeitpunkt ¢ = 0 vorgenommener Einschaltvorgang je nach Phasendifferenz Af(0) = Afy als ein
Phasensprung mit der Sprungsamplitude Ay im Eingangssignal 0., (t) aufgefait werden. Abb. 7.15
links zeigt fiir diesen Fall den zeitlichen Verlauf des Phasenfehlers Af(¢). Die Berechnung wurde
Gardner [81] entnommen und ist im Anhang D.2 wiedergegeben.

In Realfall besteht jedoch immer eine Abweichung Af = fyco,0 — fen zwischen der Ruhefrequenz
fueo,0 des VCO und der Chipfrequenz f.;,. Wird der VCO wie im Demonstrator als analoge Schal-
tung realisiert, liegt diese Abweichung durch Bauelementetoleranzen im Bereich um etwa 1%. Bei
einem Einschaltvorgang tritt dann neben dem Phasensprung auch ein Frequenzsprung im Signal
Ocn(t) auf. Abb. 7.15 rechts zeigt den zeitlichen Verlauf des Phasenfehlers, wenn das Eingangssignal
Ocn(t) zum Zeitpunkt ¢ = 0 einen Frequenzsprung der Amplitude A f aufweist, die Nullphase 0., (t)
also linear wichst bzw. fallt; die Phasendifferenz A6y sei anfiinglich 0. In der Abbildung wurde vor-
ausgesetzt, daf sich die PLL auch bei einem Frequenzsprung bzgl. der Phasen linear verhélt. Das
ist beim Hogge-Phasendetektor tatséichlich der Fall, wenn der Betrag |Af(t)| des Phasenfehlers laut
linearer Theorie auf Werte < m beschrénkt bleibt. Ergeben sich allerdings gréflere Phasenunter-
schiede, arbeitet die reale PLL nichtlinear — schliellich kann der Betrag des PD-Ausgangssignals
in der Praxis keine Werte < 7k,; annehmen. In solchen Fillen pendelt das Phasendetektor-Aus-
gangssignal periodisch zwischen den Maximalwerten —mk,q und 7wk, hin und her, resultierend in
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Abbildung 7.15: Antwort der PLL auf einen Phasensprung mit der Sprungamplitude Af (links)
und einen Frequenzsprung mit der Sprungamplitude Af (rechts). Die Phasenfehler Af sowie die
Zeit t wurden normiert dargestellt.

einem sehr langsamen Ziehvorgang!'!. Laut Abbildung kann die Grenze des Ziehvorgangs gut mit
Af/B; ~ 2 abgeschiitzt werden. In der Praxis wird héufig versucht, einen solchen Ziehvorgang zu
vermeiden.

7.2.5.2 Festlegung der PLL-Parameter

Der Phasenjitter bei 4-PPM-Ubertragung richtet sich geméB Abb. 7.14 nach der Schleifenband-
breite B; sowie nach dem SNR p.; am Entscheider. Fiir das Demonstrationssystem wurde eine
Schleifenbandbreite von B; = 500 kHz festgelegt; theoretisch resultiert daraus bei einem SNR, von
0ch = 36 ein RMS-Jitter (RMS: Root-Mean Sqare) von 1.5% der Chipperiode bzw. von 0.75% der
Bitdauer. Bei g., = 18, das bei SD zu einer Bitfehlerwahrscheinlichkeit von 10~ korrespondiert,
erhohen sich die Standardabweichungen um den Faktor v/2. Laut Abb. 7.16 sind bei einem solchen
Jitter keine nennenswerten Einbuflen hinsichtlich der benétigten Leistung zu erwarten.

Die Frequenzdifferenz Af zwischen Chipfrequenz und VCO-Ruhefrequenz wird durch eine
zusétzliche schaltungstechnische Mafilnahme so gering gehalten, daf§ deren Einflufl vernachléssigt
werden kann: Dazu wird der Phasendetektor eines Transceivers in Empfangspausen mit einem
Chipsignal gespeist, welches in der Sender-Sektion dieses Transceivers quarzgenau erzeugt wird,
vgl. Abb. 7.10. In Empfangspausen schwingt der VCO demnach mit Frequenz dieses Chipsignals.
Da die maximale Abweichung der Quarze unterschiedlicher Transceiver maximal 0.02% betrigt
und bzgl. des Phasenfehlers nach Abb. 7.15 rechts der Quotient A f/B; entscheidet, ist der Fre-
quenzsprung zu Beginn eines neuen Datenpakets von untergeordneter Bedeutung (die PLL bleibt
also immer im eingerasteten Zustand).

Um ein moglichst schnelles Einschwingen der PLL zu erreichen, mufl demnach im vorliegenden
Fall nur das Einschwingverhalten bei einem Phasensprung optimiert werden. Laut Abb. 7.15 links
fithren Déampfungswerte D < 1 zu deutlichem Uberschwingen — die von Best [86] nicht unter-
mauerte Aussage, ein Démpfungswert D = 0.7 sei fiir einen Schleifentyp nach (7.3) optimal, ist
also unzutreffend. Im Demonstrationssystem wurde D = 2.5 gewdihlt; schon nach einer Zeit von
t =0.65/B; = 1.3 us betréigt der zeitliche Abtastfehler weniger als 2% der Chipdauer. Die natiirli-
che Schwingungsfrequenz w,, ist durch (7.6) festgelegt.

HTatsichlich synchronisiert die PLL bei einem Schleifenfilter nach (7.2), weil das Phasendetektor- Ausgangssignal
nicht mittelwertfrei ist.
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Abbildung 7.16: Einfluf} eines nicht-optimalen Abtastzeitpunkts auf die bendtigte optische Lei-
stung: Die linke Abbildung zeigt den Einfluf} eines statischen Fehlers 7, die rechte den eines nor-
malverteilten Fehlers. Die unteren Kurven gelten jeweils fiir einen idealen optischen Kanal, die
oberen fiir einen typischen diffusen Kanal mit starken Intersymbolinterferenzen (R, = 16 Mbit/s).
Referenz ist wieder (3.8).

Tatséchlich wurde die Linge der im Demonstrationssystem verwendeten Trainingssequenz mit
2 us bzw. 4 Byte festgelegt. In diese Zahl flossen auch die Ergebnisse von Ptolemy-Simulationen ein;
sie zeigten, dafl sich die Zeiten, die die Einschwingvorgéinge an den Ausgingen des Hochpasses und
der Entscheiderschwelle bendtigen, nicht linear zur Einschwingzeit der PLL addieren. Auflerdem
verursacht die zusétzliche Polstelle bei T5 ein etwas schnelleres Einschwingen der PLL.

7.2.6 Synchronisation der Datenpakete

Fiir das IHDN-System wurde grundsétzlich davon ausgegangen, die Paketsynchronisation simultan
mit der PPM-Symbolsynchronisation vorzunehmen. Das ist bei L-PPM durch Verletzung der Co-
diervorschrift und ,,harte“ Detektion der Chips sehr einfach moglich. Die Synchronisation erfolgt
also mit Hilfe eines bindren Synchronisationsmusters, das zusétzlich in den Datenstrom multiple-
xiert wird; nach der Detektion dieses Musters (oder eines Ausschnitts) kann der Empfénger neben
der Paketsynchronisation — im vorliegenden Fall wird das Signal ,,RxSOP“ generiert — die Syn-
chronisation des SD-Demodulators vornehmen. Ahnliche Verfahren kommen auch im IEEE802.11-
sowie im IrDA-Standard zum Einsatz [87, 16]; beide sind dadurch gekennzeichnet, da§ die Syn-
chronisationssequenzen vollsténdig detektiert werden miissen.

Soll im verallgemeinerten Fall nur die Synchronisation der PPM-Symbole ermoglicht werden,
kann das Synchronisationssignal bei L-PPM beispielsweise auch aus detektierten Doppelimpulsen
gewonnen werden; dhnliche Varianten werden in [64, 88, 89] vorgesellt. Alternativ kénnen auch
Pausen zwischen aufeinanderfolgenden PPM-Symbolen eingefiigt werden, so dafl eine Spektrallinie
in Hohe der Symbolfrequenz entsteht; auf diese Frequenz kann beispielsweise eine PLL einrasten
[90, 91].

7.2.6.1 Synchronisation durch Muster und Schwellwertvergleich

Fiir das IHDN-System wurde ein neues, verbessertes Verfahren zur Symbol- bzw. Paketsynchro-
nisation [92, 93] entwickelt, das eine sichere Synchronisation auch bei niedrigem SNR sicherstellt.
Die Beschreibung erfolgt zunéchst wieder fiir L-PPM allgemein.
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Der Synchronisationsdetektor erzeugt genau dann einen Synchronisationsimpuls, wenn dessen
intern gespeichertes Bindrmuster der Lange N,, bis auf eine Anzahl tolerierbarer Stellen bzw. Feh-
ler mit den letzten N,, empfangenen Chips iibereinstimmt, vgl. Abb. 7.17. Dabei entspricht das
gespeicherte Muster i. allg. nur einem Ausschnitt des in den Datenstrom eingefiigten Musters.
Das Sendemuster kann z. B. verldngert werden, um bestimmte Eigenschaften wie den Mittelwert
des Sendesignals zu garantieren oder auch der Byte-Orientierung der Ubertragung zu gentigen.
Nachfolgend werden die Begriffe Tx-Muster (Sender) und Rx-Muster (Empfénger) verwendet. Der
Vergleich des Rx-Musters mit den empfangenen Binérzeichen erfolgt zu jedem Chiptakt.

Im Gegensatz zum IrDA-Verfahren, bei dem die Empfangssequenz exakt mit dem gespeicherten
Muster iibereinstimmen mufl, erfolgt die Neusynchronisation im vorliegenden Fall genau dann,
wenn ein bestimmter Schwellwert an Unterschieden unterschritten oder gerade erreicht wird. Hat
der Schwellwert die GréBe d., konnen d. beim Ubertragen des Musters (bzw. des Teils, den der
Empfanger auswertet) eventuell aufgetretene Fehler korrigiert werden.

Damit es wihrend einer normalen PPM-Dateniibertragung nicht zu einer falschen Synchronisa-
tion durch die zufillige Imitation des Musters infolge von Ubertragungsfehlern kommt, unterschei-
det sich das Empfangsmuster mindestens an dj, ,;, Stellen von den Chips aufeinanderfolgender
(giiltiger) PPM-Symbole, unabhiingig von deren aktueller Chipverzégerung. Demnach miissen in-
nerhalb der Empfangsmusterlinge wenigstens (dp, min — dc) Ubertragungsfehler auftreten, damit
das Muster imitiert wird. Auch die IrDA- oder IEEE802.11-Normen verwenden Muster einer be-
stimmten Hammingdistanz dj, i, allerdings tritt diese Hammingdistanz nur fiir eine bestimmte
Chipverzogerung (Stop-Flag von IrDA) oder nur gegeniiber Trainingssequenzen, die am Beginn ei-
nes Pakets gesendet werden (Start-Flag bei IrDA, Start-of-Frame Delimiter bei IEEE802.11), auf.
Eine Symbol- und Paketsynchronisation z. B. vor jeder ATM-Zelle oder in regelméfligen Absténden
kann dort nicht vorgenommen werden — 1t. Spezifikation der IR-MAC-Schnittstelle wird diese Ei-
genschaft im vorliegenden Fall gefordert.

Um ein Erkennen des gesendeten Musters zum richtigen Chiptakt zu gewéhrleisten, weist das
Empfangsmuster zusétzlich auch gegeniiber verschobenen Versionen des Sendemusters (mit an-
grenzenden PPM-Symbolen oder weiteren angrenzenden Sendemustern) eine Hammingdistanz von
dh,mm auf.

Hinsichtlich der Synchronisationsfehlerwahrscheinlichkeit muf} zwischen der Mo6glichkeit,
daB ein gesendeter Synchronisationsimpuls nicht detektiert wird und derjenigen, dal das Empfangs-
muster imitiert wird, unterschieden werden. Betrégt die Lénge des Rx-Musters N,, und werden d,
Fehler durch die Entscheiderschwelle toleriert, wird ein gesendetes Muster nicht detektiert mit der
Wabhrscheinlichkeit

d
[N, . .
Pemiss = 1- (1 - pe,ch)Nm - Z < ;x>ple,ch(1 - pe,ch)Nm ' (78)
i=1
o [ New ) a1
~ pe,ch ’
de +1

wobei pe ., die Chipfehlerwahrscheinlichkeit ist. Sie stimmt bei L-PPM in guter Ndherung mit der
Bitfehlerwahrscheinlichkeit p. 4 am Ausgang des HD-Demodulators iiberein.

Im Gegensatz dazu wird das Empfangsmuster imitiert, wenn bei einem aktuellen Abstand dy,
dp, > dp min, wenigstens (dj, — d.) Fehler auftreten, wéhrend alle tibrigen der insgesamt N, Chips
richtig detektiert werden. Fiir eine solche (spezielle) Empfangssequenz ist die Wahrscheinlichkeit
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Abbildung 7.17: Schematische Darstellung der Symbolsynchronisation: Die rechte Abbildung
zeigt oben das Synchronisationsmuster und darunter mogliche Ausschnitte aus giiltigen 4-PPM-
Sequenzen, wobei die 4 moglichen Symbolphasen, jeweils fiir unterschiedliche Daten, dargestellt
sind. Die Punkte kennzeichnen die Binérstellen, an denen sich das Muster und die Sequenz unter-
scheiden. Im Beispiel werden PPM-Sequenzen veranschaulicht, die sich an ,nur“ dj, = dj min = 3
Stellen vom Empfangsmuster unterscheiden.

der Imitation des Rx-Musters:

d
o (d — - dn\ i 1-— Nrz—i 7.9
pe,zmzt( h) = Z . e,ch( pe,ch) ( . )
)

i—(dp—de) \ "

dn pln e
dh . dc e,ch .

Der augenblickliche Wert von dj, hingt von der Sendeinformation ab, allerdings wird die Hamming-
Distanz dp, y, garantiert. Abb. 7.18 zeigt die Wahrscheinlichkeiten nach (7.8) und (7.9) fiir eine
Chipfehlerwahrscheinlichkeit pe ., =1 - 1073.

Die analytische Beschreibung eines mittleren pe jmg fiir gleichwahrscheinliche Daten ist auf-
grund der Korrelation aufeinanderfolgender Proben von pe jmit schwierig'?. Der Vergleich mit den
Ergebnissen von Geradeaussimulationen bei Hammingdistanzen von 5 und 6 hat aber gezeigt, dafl
die mittlere Wahrscheinlichkeit pe i fiir gleichwahrscheinliche Daten sehr gut mit

Q

dh ; d min_dc

pe,im’it ~ Prob {dh = dh,min} . e pehc,h (710)
dh,min - dc ’

abgeschétzt werden kann. Dabei ist Prob {dj = dj min} die mittlere Wahrscheinlichkeit dafiir,

daf3 der aktuelle Abstand zwischen Rx-Muster und fehlerfreier Empfangssequenz mit der Ham-

mingdistanz {ibereinstimmt. Fiir die zur Simulation herangezogenen Rx-Muster mit dj, yin = 5

oder dp min = 6, welche die nachfolgend aufgefiihrten Mustereigenschaften besaflen, ergab sich
grundsétzlich ein Wert von Prob {dj, = dj, min} < 1/1000.

12Benachbarte Werte von De,imit sind statistisch nicht voneinander unabhingig, weil sich mit jedem Chiptakt die
empfangene Chipsequenz der Lénge N,, nur an einer Stelle &ndert.
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Abbildung 7.18: Wahrscheinlichkeit, da8 bei einer Chipfehlerwahrscheinlichkeit von 1- 1072 ein
gesendetes Muster nicht detektiert wird (links) und Wahrscheinlichkeit einer Musterimitation bei
aktuell dj, unterschiedlichen Biné&rstellen (Parameter: Anzahl d. der korrigierbaren Chips).

Es ist relativ leicht moglich, Bindrmuster aufzustellen, die sich an mindestens dj, y,i, Stellen
von den Chips giiltiger PPM-Symbole und zusétzlich von allen im Binérzeichenraster verscho-
benen Versionen des Sendemusters (mit angrenzenden PPM-Daten oder weiteren Sendemustern)

unterscheiden.

Folgende Eigenschaften des Sendemusters wurden jedoch im vorliegenden Fall zusétzlich

berticksichtigt:

e Das Tx-Muster soll den gleichen Mittelwert wie das zugehorige L-PPM-Signal besitzen; die
relative Héufigkeit der logischen ,,1“-Chips sei also 1/L. Zwar lassen Muster mit beliebigem
Mittelwert bei gleicher Musterldnge hthere Hamming-Distanzen zu — vor bzw. nach dem
Muster muf} jedoch eine zusétzliche Sequenz eingefiigt werden, innerhalb derer sich der Emp-
fanger auf den verénderten Signalmittelwert einstellen kann. Diese Sequenz ist bei der in der
IEEE 820.11-Norm standardisierten Synchronisationsmethode allein 32 Chip lang [21].

e Das Tx-Muster besitzt dhnliche Hochpafl-Eigenschaften wie eine L-PPM-Sequenz — die Wahl
von 4-PPM wurde ja auch mit dessen giinstigen Hochpafleigenschaften begriindet. Bei der
Mustersuche wurde deshalb die Auswahl auf Muster beschrinkt, die im Vergleich zu giiltigen
PPM-Chipsequenzen folgende Eigenschaften haben:

gliltige PPM-Sequenz

‘ Muster H

max. 2 ,,1“-Chips in L 4+ 1 Chips

max. 2 ,1“-Chips in L + 1 Chips

max. 3 ,,1“-Chips in 2L + 1 Chips

max. 3 ,,1“-Chips in 2L Chips

max. 4 ,,1“-Chips in 3L + 1 Chips

min. 1 ,1“-Chip in 2L — 1 Chips

min. 1 ,,1“-Chip in 2L — 1 Chips

min. 2 ,1“-Chips in 3L — 1 Chips

min. 1 ,,1“-Chip in 3L Chips

min. 3 ,,1“-Chips in 4L — 1 Chips

e Die Liénge des Tx-Musters, gemessen in Bit, soll ein ganzzahliges Vielfaches von 8 sein;
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Hammingdistanz || minimale Sendemusterlénge || minimale Empfangsmusterléinge
dh,min Nz (Ntw =k-16, k € N) Nys
3 32 20
4 32 27
5 48 31
6 48 39

Tabelle 7.1: Sende- und Empfangsmusterldngen fiir L = 4

dadurch wird einer Byte-orientierten Ubertragung Rechnung getragen.

Die Mustersuche erfolgte mit Hilfe eines Computeralgorithmus; die so gefundenen Bin&rmuster
sind fiir 4-PPM und Hammingdistanzen von 3 bis 6 in [92] aufgefiihrt, Tabelle 7.1 enthilt die
Musterléngen.

7.2.6.2 Synchronisationsmuster im Demonstrator

Im Demonstrator wird das Synchronisationsmuster vor jeder ATM-Zelle gesendet. Eine 53 Byte
lange ATM-Zelle entspricht einer 4-PPM-Datensequenz von 848 Chip.

Die Wahrscheinlichkeit pe ccj;, dafl eine ATM-Zelle falsch synchronisiert wird, ist also ndherungs-
weise:

Pe,cell = 848pe,imit + DPe,miss (711)

Bei den Uberlegungen fiir die notwendige Hammingdistanz wurde von einer Chipfehlerrate De,ch =
11072 ausgegangen. Einerseits wurde dabei beriicksichtigt, dal bei Soft-Decision-Datendetektion
die Chips mit einer elektrischen Penalty von 3 dB detektiert werden. (So entspricht einer Bitfeh-
lerrate von 1-10~? eine Chipfehlerrate von 1-107°.) Praktisch wird dieser Wert noch gréfer sein,
weil bei den hart detektierten Daten mit zusédtzlichen Verlusten durch eine nicht optimale Ent-
scheiderschwelle zu rechnen ist. Andererseits wurde berticksichtigt, dafl spétere Systeme u. U. eine
Forward Error Correction nutzen und demnach groflere Chipfehlerwahrscheinlichkeiten moglich
sind. Nicht zuletzt soll darauf aufmerksam gemacht werden, dafl unter keinen Umsténden ein Ter-
minal durch den Sendebetrieb eines anderen Terminals (hier muB von diffuser Ubertragung mit
Mehrwegedispersion ausgegangen werden) falsch synchronisiert werden darf.

Aus Abb. 7.18 links ist ersichtlich, da fiir eine akzeptable Fehlerwahrscheinlichkeit pe miss
mindestens 2 Fehler korrigierbar sein miissen. Auch wenn die Wahrscheinlichkeiten pe jmit(dp) in
Abb. 7.18 rechts mit dem zusétzlichen Gewinn Prob {d}, = d}, min} < 1/1000 aus (7.10) bewertet
werden, wird unter Beriicksichtigung von (7.11) deutlich, dal mindestens mit einer Hammingdi-
stanz von 5 gearbeitet werden mufl. Da sich fiir dj, i, = 5 entsprechend Tabelle 7.1 die gleiche
Sendemusterldnge wie fiir d, ,nin, = 6 ergibt, kann jedoch bei dhnlichem Aufwand auch mit einer
Hammingdistanz von 6 gearbeitet werden.

Im Demonstrator wird das folgende Sende- und Empfangsmuster verwendet, das (neben anderen
Mustern [93]) mit Hilfe des Computer-Suchalgorithmus generiert wurde:

100000011000001100001000011000001100000010000100
000000110000011000010000110000011000000

Die Sendemusterldnge betréigt 3 Byte, der Synchronisationsdetektor kann 3 Fehler korrigieren. In
Abb. 7.19 ist der zeitliche Verlauf des Signals am Ausgang des empfangsseitigen RC-Hochpasses
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dargestellt, wenn zunéchst eine Trainingssequenz (Binérfolge ,,1000 1000...“), danach das Tx-
Muster und anschlielend giiltige PPM-Symbole iibertragen werden.
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Abbildung 7.19: Empfangssignal nach Tief-und Hochpaffilterung bestehend aus der Trainingsse-
quenz (nach 1125 ns abgebrochen), Tx-Muster (bis 2625 ns) und PPM-Daten. Die Schwankungen
des Mittelwertes des Musters unterscheiden sich kaum von denen eines giiltigen PPM-Signal (Hoch-
pafiverhalten). Der RC-Hochpafl hat eine Grenzfrequenz von 650 kHz; beim Rauschfilter handelt
es sich um das beschriebene Besselfilter.

7.3 Ausgewihlte praktische Probleme

Abb. 7.20 zeigt das Blockdiagramm des Demonstrators, der erstmals beim 3. ATMmobil-Statusse-
mininar in Berlin vorstellt [94] wurde; eine Beschreibung findet sich in [95].

Im wesentlichen mufiten bei der technischen Umsetzung der Schnittstelle zwei Abstriche ge-
geniiber dem Entwurf gemacht werden, die das Ergebnis aber nur geringfiigig beeinflussen: Diese
betreffen das optische Frontend, also die Kombination aus optischem Konzentrator, Filter und Pho-
todiode, sowie den SD-4-PPM-Demodulator. Die Realisierung weniger Muster des vom Fraunhofer-
Institut konzipierten Konzentrators hiétte einer aufwendigen und teuren Technologie bedurft, die
weder an der TU Ilmenau noch am Fraunhofer-Institut selbst vorhanden war. Deshalb wurde auf
einen ,zugeschnittenen“ Konzentrator verzichtet; zunéchst wurden zwei kommerzielle Hamamat-
su-Photodioden vom Typ S6436, die mit einem Plastikkonzentrator, aber keinem optischen Filter
versehen sind, eingesetzt. Die angestrebte Gesamtfliche des Empfingers wurde mit einer effektiven
Fliche von 80 mm? fast erreicht, allerdings betrigt der FOV der Dioden nur etwa 25°.

Der SD-Demodulator sollte mit Hilfe von drei analogen Verzogerungsleitungen realisiert werden
[96]. Die eingesetzten Verzogerungsleitungen fiihrten allerdings zu erheblichen Signalverzerrungen,
so daf} auf eine Implementierung des SD-Demodulators verzichtet wurde. Nach Ansicht des Autors
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Abbildung 7.20: Blockschaltbild der IR-Schnittstelle: Sender und Empfianger wurden in sepa-
raten, sehr kleinen Geh#usen untergebracht und mit Hilfe von BNC-Kabeln mit dem Digitalteil
verbunden, vgl. Abb. 7.21.

gewinnt aber die alternative Realisierungsmoglichkeit mit Hilfe eines AD-Wandlers (AD: Analog-
Digital) zunehmend an Attraktivitdt: AD-Wandler mit Sampling-Frequenzen von 40 MHz und
mehr unterliegen durch den ,massenhaften“ Einsatz als Wandler von Video-Signalen einer sehr
giinstigen Preisentwicklung.

Urspriinglich wurde von einer solchen Losung vor allem deshalb abgesehen, weil der grofie Dy-
namikbereich des Eingangssignals zusétzlich eine Anpassung der Verstarkung erfordern wiirde, die
i. allg. die notwendige Synchronisationszeit des Empféangers erhoht. Wird die Verstarkung aller-
dings nicht adaptiv geregelt, sondern in wenigen diskreten Stufen gesteuert, mufl die Linge der
Trainingssequenz nicht erhoht werden. Das Steuersignal kann z. B. aus der Entscheiderschwelle
gewonnen und zum Zeitpunkt eines detektierten Synchronisationsmusters erzeugt werden — zu
diesem Zeitpunkt miissen die empfangen Datenbits ohnehin verworfen werden.

7.3.1 Sender

Der Sender nutzt 4 augensichere Laserdioden vom Typ Siemens SFH4552, die einen Halbwertswin-
kel von ca. 50° aufweisen. Die Dioden werden durch n-Kanal-FET im Schalterbetrieb angesteuert.
Sie emittieren im Mittel 220 — 250 mW optische Leistung!3. Der Diodentreiber wurde durch eine
diskrete Schaltung realisiert, die der in [70] vorgestellten &hnelt; die Ansteuerung der Leistungs-
FET kann aber beispielsweise auch iiber eine komplementére Gegentaktstufe erfolgen. Die gesamte
(mittlere) elektrische Verlustleistung des Senders betrégt 1000 mW; davon werden etwa 700 mW
an den Dioden umgesetzt. Die optischen Sendeimpulse besitzen ein Anstiegszeit von ca. 7 ns.

7.3.2 Empfianger

Der 4-PPM-Empféinger erreicht im Zusammenhang mit den beiden (parallelgeschalteten) Hama-
matsu-Dioden, die eine mefitechnisch ermittelte Gesamtkapazitdt von 24 pF aufweisen, bei einer

13Der Demonstrator wurde mehrfach aufgebaut, bzgl. der Sendeleistung wurden Exemplarstreuungen registriert.
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Abbildung 7.21: Foto der Schnittstellen-Komponenten

Datenrate von 16 Mbit/s und p. = 10~ eine Empfindlichkeit von —41 dBm. Dieser Wert ist in
Anbetracht des realisierten 4-PPM-HD-Demodulators nur ca. 1.5 dB schlechter als der theoretisch
abgeschétzte, vgl. auch Abb. 7.8.

Als Vorverstérker kommt eine modifizierte Version des in [62, 97] vorgestellten Bootstrap-Tran-
simpedanz-Verstiarkers zum Einsatz. Die Realisierung zeichnet sich technisch vor allem dadurch
aus, daf} die ibliche, als invertierende Verstéarkerstufe (vgl. Abb. 5.15) eingesetzte Emitterschaltung
durch eine Kaskode ersetzt ist. Durch die Reduzierung des Miller-Effekts bleibt die Grenzfrequenz
der Bootstrap-Stufe auch bei hohen Verstérkungen V5 erhalten — die Schaltung arbeitet so auch bei
groflen Schleifenverstérkungen stabil (Transimpedanz-Anteil). Der Verstérker erreicht bei der ange-
gebenen Diodenkapazitit und einem Riickkoppelwiderstand von Ry = 27 k) eine Grenzfrequenz'*
von etwa 120 MHz. Das dynamische Verhalten der Kombination aus Photodiode und Vorverstérker
wird damit praktisch ausschlielich von den Ladungstrigerlaufzeiten der Photodiode(n) bestimmt.

Durch einen Koppelkondensator im Vorverstirker wird gleichzeitig die angestrebte Charakteri-
stik eines 650 kHz-Hochpasses erreicht. An den Vorverstarker schliefit sich ein diskret aufgebautes
Besselfilter 5. Ordnung zur Rauschunterdriickung an, das im Fall der Hamamatsu-Dioden eine
Grenzfrequenz von 16 MHz besitzt.

Die Entscheiderschwelle wird aus dem Ausgangssignal des Vorverstérkers durch einen 2-Wege-
Prézisionsgleichrichter mit anschliefendem 3-poligem-Besselfilter (Grenzfrequenz 800 kHz) gewon-
nen. Aus der Entscheiderschwelle wird durch einen Komparator mit grofler Hysterese das Carrier-
Sense-Signal abgeleitet.

147iel der eigenen Schaltungsentwicklung war ein Vorverstirker, der moglichst universell eingesetzt werden kann,
z. B. fiir kiinftige RF 1394-Realisierung auf Infrarotbasis. Deshalb wurde eine Analogbandbreite > 100 MHz an-
gestrebt, wobei gleichzeitig der bzgl. des Rauschens wirksame Widerstand Rs||Ry auf etwa 10...15 kQ angehoben
werden sollte, damit dessen Einflul auf die Verstédrkerempfindlichkeit unbedeutend ist.
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Abbildung 7.22: Bootstrap-Transimpedanz-Verstérker: Als Verstiarkerstufe dient eine Kaskode.
Die rechte Abbildung zeigt das Ausgangssignal des Verstérkers fiir unterschiedliche Photodioden:
Unten mit der Photodiode ,,Silicon Sensor SS20-6“, die eine Diodenkapazitéit von ca. 23 pF besitzt;
oben zwei parallelgeschaltete Dioden ,,Hamamatsu S6436“ mit je 12 pF.

Die Hamamatsu-Photodioden erlauben aufgrund ihres geringen FOV kaum Aussagen iiber den
Einflufl der Mehrwegedispersion; auflerdem fehlt das optische Filter, was die Anordnung besonders
empfindlich gegeniiber Storlicht macht. Aus diesem Grund wurde eine zweite Empféangerversion mit
einer einzelnen Photodiode vom Typ ,,Silicon Sensor SS20-6“ aufgebaut. Die Photodiode wurde vom
Fraunhofer-Institut mit einem Farbglasfilter sowie einer Entspiegelung versehen und ermoglichte
Messungen mit einem (kiinstlich eingeschrinkten) FOV von 50°. Da die Ladungstrigerlaufzeiten der
Diode deutlich hoher ausfallen, vgl. Abb. 7.22, mufite die Grenzfrequenz des Besselfilters allerdings
auf 25 MHz erhoht werden; die Empfindlichkeit sank auf knapp —40 dBm.

7.3.3 Synchronisation

Der beschriebene Hogge-Phasendetektor 148t sich zwar schaltungstechnisch sehr einfach umset-
zen — da neben dem Phasendetektor aber auch noch das (aktive) Schleifenfilter sowie der VCO zu
realisieren sind, wurde aus Aufwandgriinden auf eine kommerzielle PLL zuriickgegriffen, deren Pha-
sendetektor ebenfalls digital und linear bzgl. des Phasenfehlers arbeitet und die ein Schleifenfilter
nach (7.2) enthélt. Diese PLL wére fiir ein Produkt deutlich iiberbemessen; fiir Demonstratorzwecke
bot sie aber eine einfache und schnelle Umsetzungsmoglichkeit, die zusétzliche Fehlereinfliisse mi-
nimierte. Die PLL vom Typ ,National CLC016*“ wurde in der am Ende von Abschn. 7.2.5.1 be-
schriebenen Art mit einem Multiplexer kombiniert, so dafl das Einschwingverhalten ausschliellich
von der Phasen-, nicht aber von der Frequenzdifferenz zwischen Lokaloszillator und empfangenem
Chipsignal bestimmt wird; Abb. 7.23 zeigt einen Synchronisationsvorgang.

Das Verhalten der PLL unter dem Einflufl des Empféngerrauschens entsprach weitgehend den
theoretischen Vorhersagen. Bei einer Bitfehlerwahrscheinlichkeit von 10~ besa8 der Bittakt einen
maximalen Jitter von +4%. Dieser Wert ergab sich unter dem Einfluf von Mehrwegedispersion;
ohne Mehrwegedispersion wurde ein Wert von +3% ermittelt. Vor allem der letzte Wert harmoniert
recht gut mit den in Abschn. 7.2.5.2 angegebenen Werten des RMS-Jitters, bei denen ja nur der
Jitter infolge des Empféangerrauschens beriicksichtigt wird.
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Abbildung 7.23: Synchronisation des Empfinger-Chiptakts: Die Abbildung zeigt den Sendetakt-
und den Empfangstakt (oben); beide weisen zum Zeitpunkt der Signalflanke , TxEnable* einen
Phasenunterschied von etwa 7 bzw. Ty, /2 auf.

Der Synchronisationsdetektor fiir die Paket- bzw. Symbolsynchronisation wurde zusammen mit
dem 4-PPM-Demodulator mit Hilfe eines programmierbaren Schaltkreises realisiert. Der Vergleich
der empfangenen Chipsequenz mit dem Rx-Muster erfolgt mit einem 39-stelligen Schieberegister,
dessen Ausgiinge mit Aquivalenzgattern bewertet werden. Um den Aufwand fiir den Schwellwertde-
tektor moglichst gering zu halten, erfolgt die Addition der Aquivalenzgatterausginge mit fithrender
,0¢ (Nicht-Ubereinstimmungen) nur Modulo 4: Sobald (entsprechend den 3 korrigierbaren Chip-
ﬂbertragungsfehlern) 4 Nicht-Ubereinstimmungen auftreten, ist das weitere Ergebnis des Zihlvor-
gangs irrelevant — es wird kein Synchronisationssignal erzeugt.

Dabei konnten die theoretisch vorhergesagten Synchronisationsfehlerwahrscheinlichkeiten durch
Messungen bestiitigt werden. Bei einer Bitfehlerrate von 1-10~2 betrug die mittlere Wahrscheinlich-
keit, ein gesendetes Synchronisationsmuster nicht zu detektieren, nur 2-10~7; eine Musterimitation
trat wihrend einer Mef3dauer von 10 min nicht auf.

7.3.4 Reichweite

Bei der ersten offentlichen Demonstration der IR-Schnittstelle kamen empfangsseitig die beiden
Hamamatsu-Photodioden zum Einsatz. Bei wenig Hintergrundlicht wurde mit diesem Aufbau eine
Ubertragungsdistanz von mehr als 8 m erreicht, wenn sowohl Sender als auch Empfinger ausge-
richtet waren (Bitfehlerwahrscheinlichkeit p, = 1077).

Messungen zum Einflufl der Mehrwegedispersion konnten mit dieser Empféangerversion aller-
dings nicht durchgefiihrt werden. (Die Intersymbolinterferenzen sind bei einem FOV von ¥, = 25°
und einer Datenrate von 16 Mbit/s sehr gering.)

Zu diesem Zweck kam die zweite Empfingerversion zum Einsatz. Die maximale Ubertragungs-
reichweite belduft sich mit der Silicon-Sensor-Diode, die eine Fliche von nur 20 mm? besitzt, auf
ca. 4 m. Bzgl. des Einflusses der Mehrwegedispersion wurden die analytischen Abschéitzungen
bestétigt: Tatséchlich sinkt zwar die Empfangerempfindlichkeit unter dem Einflul der Mehrwe-
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Abbildung 7.24: Gemessenes Signal am Ausgang des Besselfilters: Die obere Kurve zeigt das
LOS-Signal, wenn der Empfianger-FOV (kiinstlich) auf wenige Grad reduziert wird; die mittlere
Kurve zeigt den Empfinger unter identischen Bedingungen — nur betragt der FOV jetzt 50°. Der
Amplitudenhub wird durch die empfangenen Reflexionskomponenten sogar vergrofiert. Unten ist
zum Vergleich das Empfangssignal bei unterbrochenem LOS-Pfad dargestellt.

gedispersion — dieser Verlust wird aber (bei einer Datenrate von 16 Mbit/s) durch die optische
Leistung kompensiert, die einem ungerichteten Detektor durch den Empfang diffuser Reflexions-
komponenten gegeniiber einem gerichteten Detektor zusétzlich zur Verfiigung steht — auch bei
harter Detektion der Chips. Dieser Sachverhalt wird anhand von Abb. 7.24 deutlich.

Mit der zweiten Detektorvariante konnten auch Messungen zum Einflufl des Hintergrundlichts
durchgefiihrt werden. Die MeBBwerte wurden in Tabelle 6.1 aufgefiihrt. Grundsétzlich ist zu bemer-
ken, daB bei starkem, indirektem Sonnenlicht mit einer Stromdichte von 0.5 mA /cm? die maxi-
male Reichweite auf ca. 2.7 m sank; in diesem Fall wird die Empféngerempfindlichkeit praktisch
ausschlieBlich durch I, bestimmt. Bei bewdlktem Himmel sind dagegen nahezu keine Verluste
hinzunehmen. Auch bei verschiedenen Typen von Energiesparlampen wurden erst dann eine Emp-
findlichkeitsdegradation registriert, wenn die Entfernung vom Empfianger weniger als 50 cm maf.

7.3.5 Resumé

Breitbandiibertragung unter der Pramisse besonders einfacher bzw. preiswerter Komponenten ist
auch mit ungerichteten Transceivern moglich. Als problematisch kann sich allerdings vor allem die
notwendige Sendeleistung erweisen: Die Augensicherheit kann zwar mit Hilfe von Diffusoren auch
bei mehreren 100 mW mittlerer optischer Leistung garantiert werden, die damit korrespondierende
elektrische Verlustleistung mufl dagegen besonders bei batteriebetriebenen Geréten als kritisch
bewertet werden. Sie féllt im Vergleich zum Funk sehr hoch aus. Im vorliegenden Fall treten im
Uplink sehr geringe effektive Datenraten auf, so dal die Sendeleistung aus Sicht des Energiekonsums
akzeptabel erscheint. Allerdings kann die Sendeleistung im Mittel nur durch 4 Strahlungsemitter
aufgebracht werden — das erhoht die Kosten.

Verbesserungen gegeniiber dem Leistungsbudget, das der Demonstrator aufweist, lassen sich
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kurzfristig durch die beschriebene Implementierung eines SD-Demodulators (zumindest in der
Schnittstelle der Basisstation) erreichen'®. Realistisch scheinen auch Verbesserungen durch die An-
wendung holographischer Diffusoren oder das beschriebene GaAs-Absorptionsfilter — beide Losun-
gen setzen allerdings Laserdioden voraus. Auch eine Basisstation mit einigen wenigen Sektoren
scheint in Ausbaustufen attraktiv. Dadurch konnte einerseits der stérende Einflul von Umgebungs-
licht reduziert werden, andererseits wire aufgrund des reduzierten Delay-Spreads eine Erhoéhung
der Datenrate moglich.

15Beispielsweise wird der AD-Wandler ,,Burr Brown ADS830E“, der mit bis zu 60 MHz Abtastrate arbeiten kann,
bei groflien Stiickzahlen zu Preisen unter 5 DM angeboten.
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Kapitel 8

Ergebnis und Ausblick

In der vorliegenden Arbeit wurden die wichtigsten physikalischen Aspekte der drahtlosen IR-Uber-
tragung analysiert; wesentliche Ergebnisse flossen in den Entwurf und den Aufbau einer experi-
mentellen IR-Schnittstelle ein, die bei 16-Mbit/s arbeitet.

Der Experimentalaufbau zeigt: Unter der Pramisse sehr einfacher optischer Komponenten ist
eine Bitrate von 16-Mbit/s realisierbar, wenn LOS-Verbindungen und vergleichsweise hohe Sende-
leistungen akzeptiert werden. Der Aufbau bestétigt damit zuvor gewonnene theoretische Erkennt-
nisse.

Der Entwurf der Schnittstelle wurde nachvollziehbar dargestellt, er verdeutlicht am prakti-
schen Beispiel die wesentlichen Probleme der ungerichteten optischen Ubertragung. Aus Sicht des
Nutzers hat die flexible Plazierbarkeit eines Endgeriits eine hohe Bedeutung: Im Vergleich zu LOS-
Konfigurationen treten bei diffusen Verbindungen aber neben erh6hten Einbuflen durch Mehrwege-
dispersion auch deutlich hohere Ausbreitungsverluste auf. Dabei ist der Ausbreitungsverlust nicht
die eigentliche Schwachstelle der optischen Ubertragung, wenn als Referenz die Funkiibertragung
dient. Denn die diffuse Reflektivitdt vieler Umgebungsmaterialien ist hoch, das haben die eigenen
Messungen bestiitigt. Das wesentliche Problem der IR-Ubertragung ist die schlechte Empfinger-
empfindlichkeit; im Beispiel wies der optische Detektor einen im Vergleich zum Funkempfénger
46-56 dB niedrigeren Wert auf — letztlich mufl dieser Parameter durch einen moglichst geringen
Pfadverlust kompensiert werden. Da mit einer diffusen Reflexion immer eine hohe Ausdiinnung
der Signalintensitét korrespondiert, sind mit der heutigen Empféangertechnologie keine tkonomi-
schen Losungen fiir diffuse oder quasidiffuse Verbindungen moglich, wenn die Detektorflache auf
wenige cm? begrenzt bleiben soll. Gerade bei zunehmend kleiner werdenden Endgeriten bzw. der
wachsenden Verbreitung von Handhelds ist aber die Einbaugréfle von hoher Bedeutung. , Nicht
Okonomisch® bezieht sich dabei sowohl auf die notwendigen Herstellungskosten als auch auf die
Sendeleistung.

Einem leistungseffizienten Modulationsverfahren kommt in Anbetracht der limitierten Emp-
fangerempfindlichkeit eine hohe Bedeutung zu. In diesem Zusammenhang wurde der theoretisch
erreichbare Gewinn durch Binércodierung dargestellt. Es wurde gezeigt, dafl sich MPPM-Varian-
ten mit grofler Symbolldnge dieser theoretischen Grenze immerhin bis auf etwa 3-4 dB ndhern. Die
tatséchliche Eignung eines Modulations- bzw. Codierverfahrens kann allerdings erst in Zusammen-
hang mit dessen Eigenschaften bei Ubertragung in realen (dispersiven) Kanilen beurteilt werden:
Fiir die experimentelle Schnittstelle zeigte , konventionelles“ 4-PPM das ausgewogenste Verhalten.
PPM héherer Ordnung verspricht bei ungerichteter Ubertragung mit nicht-sektorisierten Kompo-
nenten aufgrund einer erhchten Anfélligkeit gegeniiber Mehrwegedispersion keine Vorteile bzgl. der
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Signalleistung. Optischen Mehrtrigerverfahren kommt im Zusammenhang mit der aktuellen Emp-
fangertechnologie dagegen keine relevante praktische Bedeutung zu: Letztlich kann die optische
Ubertragung aufgrund der groBen spektralen Breite der Detektoren nur in geringem MaBe von der
eigentlichen Grofle des optischen Spektrums profitieren.

Die Parameter der optischen bzw. optoelektronischen Empfingerkomponenten haben wesentli-
chen Einflu} auf Giitekriterien wie die mégliche Bitrate (in diesem Zusammenhang wurde gezeigt,
wie der Delay-Spread durch den FOV beeinflufit wird) und die schon angesprochene Empfénger-
empfindlichkeit. Technologische Aspekte zum Empféanger wurden ausfiihrlich diskutiert. Es wurde
eine neue Realisierungsmoglichkeit fiir ein optisches Filter vorgestellt, das in seiner einfachsten
Variante einen Leistungsvorteil von ca. 1.5 dB gegeniiber einem Farbglasfilter verspricht — bei
dghnlichen Kosten. Wird von einer Silizium-Photodiode abgesehen, sind Gewinne von 5-6.5 dB
realistisch. Ausfiihrlich wurde auch die Photodiode behandelt, aus deren (quadratischer) Wand-
lungscharakteristik die prinzipiellen Unterschiede zum Funk resultieren. Avalanche-Photodioden
konnen bei angepafitem Verstiarkerdesign (auch dieser Aspekt wurde sowohl theoretisch als auch
am praktischen Beispiel diskutiert) keine Vorteile gegeniiber PIN-Photodioden erreichen, weil die
Empfingerempfindlichkeit selbst bei Imaging-Receivern durch das Schrotrauschen des Photostroms
bestimmt wird. Silizium-Alternativmaterialien fiir grofiere Betriebswellenléngen scheitern dagegen
zumindest bei grofiflichigen Dioden an einer zu hohen Kapazitiit.

Uberhaupt sind die Parameter einer Photodiode, die fiir drahtlose Anwendungen eingesetzt wer-
den soll, nicht unmittelbar mit denen einer Diode vergleichbar, die fiir den faseroptischen Einsatz
konzipiert wurde: Durch die grofle Fliche der Diode mufl die Kapazitéit durch eine vergleichsweise
hohe Schichtdicke kompensiert werden, die wiederum die Ladungstrigerlaufzeiten negativ beein-
fluBlt. Tatsdachlich muf} eine Photodiode dem konkreten Anwendungsfall angepafit werden — das
zeigte sich gerade beim Aufbau der Experimentalschnittstelle anhand der zu geringen Grenzfre-
quenz einer eingesetzten Photodiode.

Viele internationale Aktivitéiten gelten heute der Untersuchung sektorisierter Sender und Em-
pfanger. Soll die Datenrate der vorliegenden IR-Schnittstelle deutlich erh6ht werden, wiren zumin-
dest auf der Seite der Basisstation sektorisierte Komponenten angebracht, wenn der abzudeckende
Raumbereich beibehalten werden soll. Dabei muf allerdings eine genaue Kosten-Nutzen-Abwagung
durchgefiihrt werden: Nach Ansicht des Autors miissen IR-Produkte letztlich deutlich preiswerter
als Funklosungen sein, weil der Nutzer auch einen erheblichen Kompromif hinsichtlich der Pla-
zierbarkeit und der Storanfilligkeit eingehen mufl. An dieser Tatsache wird auch eine im Vergleich
zum Funk hohere Datenrate nur wenig édndern.

Nach Ansicht des Autors kénnen Verbesserungen vornehmlich auf technologischem Gebiet er-
reicht werden. Gerade fiir hoch-sektorisierte Sender und Empfénger sind einfachere Losungen ge-
fragt. Bei LOS-Verbindungen verspricht vor allem die Sektorisierung der Sender hohe Gewinne
bzgl. der Signalleistung — allerdings benoétigt ein solcher Sender auch eine Information iiber die
Richtung des anderen Endgerits. Auch hier fehlen einfache Losungen. Ein besonders kritischer
Punkt ist das optische Filter; ob ein Gewinn von 5-6.5 dB allerdings die Anwendung direkter
Mischhalbleiter als Photodiodenmaterial rechtfertigt, kann vom Autor als Nicht-Technologen der-
zeit nicht mit Klarheit beantwortet werden.

Nach Ansicht des Autors wird IR im WLAN-Bereich eine Nischenldsung bleiben. Das Potential
liegt vornehmlich in sehr preiswerten Schnittstellen, die dem Nutzer iiber geringe Entfernungen
einen besonders schnellen Datenabgleich zwischen Endgeraten ermoglichen. Evtl. bieten auch Dop-
pellésungen von Funk und IR in einem Ger#t Vorteile: Funk garantiert eine hohe Flexibilitét, IR
eine hohe Datenrate. Dazu muf} die IR-Komponente aber klein und preiswert ausfallen.



Anhang A

Augensicherheit

FEin besonderes Problem der optischen Freiraumkommunikation besteht in der Gefdhrdung des
menschlichen Auges durch zu intensive Strahlungseinwirkung. W#hrend fiir Wellenléngen im sicht-
baren Bereich eine natiirliche Schutzfunktion durch den Lidschlufireflex besteht, mufl fiir Wel-
lenléingen im IR-Bereich davon ausgegangen werden, dafi die Quelle unbeabsichtigt linger betrach-
tet wird. Dabei gelangt Strahlung mit Wellenldngen bis zu 1400 nm zur Netzhaut und fiithrt dort
unter Umsténden zu thermischen Schidigungen. Im ldngerwelligen Bereich wird das Licht durch
die Augenlinse oder die Hornhaut absorbiert, die aber — ebenso wie die Haut — vergleichsweise
unempfindlich sind.

Die zuldssigen Sendeleistungen optischer Strahlungsquellen werden durch die internationale
Norm IEC 825-1 (IEC: International Electrotechnical Commission) [55] geregelt, wobei ausgedehn-
te Quellen seit 1995 im Amendment prl11A [98] besondere Beriicksichtigung finden. Die Norm
enthélt in tabellarischer Form ,Grenzwerte zugénglicher Strahlung® (GZS), die hinter einer quel-
lengréfenabhingigen Mefblende nicht iiberschritten werden diirfen.! Die folgenden Ausfiihrungen
gelten fiir Wellenléingen zwischen 400 und 1100 nm. Der GZS fiir Wellenléngen zwischen 1100 und
1400 nm wird mit der gleichen Meflanordnung ermittelt, allerdings gelten andere Korrekturfaktoren
(siehe nachfolgender Text). Oberhalb 1400 nm ist die maximale Bestrahlstiirke 100 mW /cm?.

A.1 Sicherheitsnorm IEC 825-1

Laut Sicherheitsnorm IEC 825-1 héngt die erlaubte Sendeleistung einer Laserdiode oder LED von
vier wesentlichen Faktoren ab

1. der Bestrahldauer,
2. der Wellenldnge,
3. der Abstrahlcharakteristik und
4. der scheinbaren Quellengrofe.
Die GZS liegen in Abhéngigkeit der Expositionsdauer und Wellenlénge vor. Fiir die Expositionszeit

miissen 100 s angesetzt werden, ,,...wenn die absichtliche Beobachtung fiir die Konstruktion oder
die Funktion nicht Voraussetzung ist.“. Ermittelt — d.h. gemessen oder berechnet — werden diese

Dabei werden die Sendeleistungen fiir unterschiedliche Laserklassen angegeben. Fiir Freiraumsysteme ist die
Laserklasse 1 ,,... unter verniinftigerweise vorhersehbaren Umstédnden sicher“ zu beriicksichtigen.
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Abbildung A.1: Meanordnung zur Bestimmung der maximal zul&ssigen Sendeleistung einer IR~
Quelle (links): Die Leistung hinter der Meblende, die im Strahlungsmaximum angeordnet werden
muf}; darf den in der Norm IEC 825-1 tabellierten Grenzwert der zugéinglichen Strahlung nicht
tiberschreiten. Rechts: Blendendurchmesser d bzw. Meflkonus 6 als Funktion des scheinbaren Quel-
lendurchmessers D.

Grenzwerte hinter einer runden Meflblende, wobei ein MeBabstand von R = 100 mm vorgeschrie-
ben ist. Abb. A.1 zeigt die MeBanordnung. Durch die Blende wird die Abstrahlcharakteristik der
Quelle beriicksichtigt. Die , Flichenhaftigkeit?“ sowie die Wellenlingenabhiingigkeit werden durch
sogenannte Korrekturfaktoren erfafit.

Zur Ermittlung des GZS hinter der Blende mufl zunédchst der Sehwinkel o in Abhéngigkeit des
scheinbaren Quellendurchmessers D bestimmt werden

a = arctan(D/R) . (A1)

Winkel o < 1.5 mrad werden auf 1.5 mrad (Punktquelle), Winkel > 100 mrad auf 100 mrad be-
grenzt. Laut Definition ist D die Grofie des ,,...wirklichen oder scheinbaren Objekts, das das
kleinstmogliche Bild auf der Netzhaut erzeugt.“. Mit Hilfe der Korrekturfaktoren

C4 — 100.002()\*700 nm) (A2)
und
1.0 a < Qpin
Cs =1 a/min fiir Umin < & < Qmaz (A.3)
amaa}/amin « Z Umax
ergibt sich der GZS zu
GZS [W]=7.0-107*1007"%CyCs  fir 700 nm < A\ < 1050 nm . (A.4)

Bei 100 s Expositionszeit sind a,s, = 11 mrad und a4, = 100 mrad. Ist die Pulsfolgefrequenz
gepulster Quellen grofler als 56 kHz, darf die gemessene mittlere Leistung nicht grofler als der GZS
sein [98].

*Im nahen Infrarotbereich nimmt die Gefshrdung des Auges linear mit dem Quellendurchmesser ab [99]: Zwar
verringert sich mit wachsendem Quellendurchmesser die Bestrahlstérke auf der Netzhaut quadratisch, gleichzeitig
wéchst aber die Bildgrofle, so dal Warmeabfuhrmechanismen verschlechtert werden.
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Abbildung A.2: Maximal zuldssige Strahlstérke Iso mq, nach der Augensicherheitsnorm IEC825-
1 fiir nicht zu schlanke Keulen (N&herungslosung): Die Grenzwerte gelten unabhingig von der
konkreten Ausstrahlcharakteristik des Senders und decken sich gut mit den in [100] présentierten
Ergebnissen.

Fiir den Blendendurchmesser gilt

100 mrad
d=T\|——-— . A5
o+ 0.46 [mm] (A-5)

Um auch beim evtl. Betrachten der Quelle mit einem optischen Instrument die Augensicherheit
zu gewahrleisten, wurden urspriinglich alle Messungen mit einem Blendendurchmesser von 50 mm
durchgefiihrt. Dieser Durchmesser gilt nach Amendment pr11A nur noch fiir Punktquellen, siehe
Abb. A.1 rechts. Bei ausgedehnten Quellen erhoht sich die Bestrahlstirke auf der Netzhaut auch
bei Benutzung eines optischen Instruments nicht, das Bild wird nur vergréflert. Fiir @ > 100 mrad
erhoht sich so die Gefdhrdung des Auges nicht mehr, es wird dann eine 7 mm Blende — die dem
Pupillendurchmesser entspricht — vorgeschrieben. Zwischenwerte werden entsprechend angepaft.

A.2 Zulassige Sendeleistung

Um die zuléssige Sendeleistung zu ermitteln, muf} die Strahlstérke iiber dem durch die Mefblende
aufgespannten Raumwinkel integriert werden. Wird fiir die Integration angenommen, dafl die Quelle
nur punktférmig im Lot der Blende emittiert, kann die Berechnung erheblich vereinfacht werden.
Da die Sehwinkel ohnehin auf 100 mrad begrenzt werden, ergibt sich ein nur marginaler Fehler.
Zudem sind die so berechneten Grenzwerte zu restriktiv. Die Berechnung wird am Beispiel der
praktisch besonders bedeutsamen Lambertstrahler durchgefiihrt.

Mit Gl. (4.6), die die winkelabhéngige Strahlstérke eines modifizierten Lambertstrahlers angibt,
und dem Differential d2 = 27sin(¢)d¢ eines Raumwinkels Q = 27(1 — cos(¢)) folgt fiir den
Grenzwert der zuldssigen Strahlung exakt

1 — cos™t1(6)

e a (A.6)

0
GZS < 27r1'80/ cos" (@) sin(¢) do = I - 2w
0

wobei 6 = arctan(d/(2R)) der halbe Zentriwinkel des durch die Meblende aufgespannten Konus
ist, siche Abb. A.1.
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Abbildung A.3: Maximal zuléssige Sendeleistung eines modifizierten Lambertstrahlers als Funk-
tion des Halbwertswinkels ¢, fiir unterschiedliche Quelldurchmesser: Die durchgezogenen Linien
zeigen die exakten Maximalwerte; die unterbrochene Linie demonstriert fiir D = 3 mm die Giite
der Néherungslosung nach (A.7).

Fiir Sender mit nicht zu schlanker Ausstrahlcharakteristik kann die Integration allerdings ver-
einfacht werden: Fiir Halbwertswinkel ¢y, > 20 ist die Strahlstérke innerhalb der Mefiblende nahezu
konstant, so dafl fiir die maximal erlaubte Strahlstéirke in Abhéngigkeit des Quellendurchmessers
D bzw. des MeBkonus 6 gilt

Liomas ~ GZS - m fir  opp > 20 . (A7)
Der Vorteil von (A.7) gegeniiber einer exakten Losung ist, dafl das Ergebnis universell auf al-
le moglichen Quellen einschliefflich holographischer Sender angewendet werden kann: Unabhéngig
vom Winkel, aus dem die Quelle betrachtet wird, darf die Strahlstérke in Richtung des Beobach-
ters den Wert Ig e, nicht iiberschreiten; fiir D ist dabei der aus dieser Richtung effektiv wirk-
same Durchmesser anzusetzen. Dabei ergibt die Ndherung nach (A.7) zu restriktive Strahlstédrken
bzw. Sendeleistungen, was im Sinne des Augenschutzes unbedenklich ist.

Abb. A.2 zeigt die maximal zuldssige Strahlstirke fiir unterschiedliche Wellenléngen. Es wird
deutlich, daf3 auch im nahen Infrarotbereich fiir iibliche Gehdusedurchmesser von 3 mm und 5 mm
sehr hohe Strahlstérken moglich sind. Die maximale Sendeleistung kann iiber (4.6), (A.6) und (A.7)
leicht ermittelt werden. Es gilt

IsO,max . n2—-l7—r1 fiir ¢hp > 20
Ptm,max { GZS - m sonst (A8)

Die Ergebnisse sind in Abb. A.3 fiir unterschiedliche Quelldurchmesser dargestellt.
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Anhang B

Rauschanalyse eines
Bootstrap-Transimpedanz-Verstirkers

B.1 Bipolare Eingangsstufe

Abb. B.1 zeigt das Kleinsignalersatzschaltbild eines Bootstrap-Transimpedanz-Verstérkers (vgl.
Abb. 5.15 sowie 7.22) mit bipolarer Eingangsstufe (m-Ersatzschaltbild). Die Verstérkerstufe mit der
Ubertragungsfuqktion (G2 = —wv9 wurde in eine spannungsgesteuerte Stromquelle umgewandelt. Zur
Berechnung der Ubertragungsfunktionen zwischen den Rauschstromen I, ;, j € {Iph, Rser, Ip, I¢, Re,
R¢||R2}, und dem Diodenstrom I, wird die Knotenspannungsanalyse angewendet, wobei die Kno-
ten in Abb. B.1 mit @O, @ und @ bezeichnet wurden. Die Knotenadmittanzmatrix Y lautet:

Gse'r + pCd _Gse7' _pCd
Y = —Glyer Gser + gr + Go + G5 +p(Cr + Ce) —(gr +pCr + VGy) . (B.1)
7pCd *(gw erCwJFS) gw+Ge +p(cd+c7r)+5

Diese erfiillt die Bedingung:
I=YU, (B.2)

wobei I der jeweilige Quellstromvektor und U der Knotenspannungsvektor ist. In der Admittanzmatrix
wurden sémtliche Widersténde aus Abb. B.1 durch ihre Leitwerte ersetzt. Die Ubertragungsfunktionen G, ;
ergeben sich bei gleicher von I, und I, ; verursachter Ausgangsspannung Us (Spannung am dritten Knoten)
zu

I U.
Gnj; =2 22 je{Ln Reer, It, I, Re, Ry||Ra} . (B.3)
T Us Iy

R¢ H R, Ly riIR2

In,Rscr

In,Re

Abbildung B.1: Kleinsignalersatzschaltbild bei bipolarer Eingangsstufe: Der Einfachheit halber
wurden der Transistorbasisbahnwiderstand Ry, und der Photodiodenbahnwiderstand R, zu Ry =
Ry, + Rs zusammengefafit. Die Stromrauschquellen sind schraffiert dargestellt.
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Die Funktionen G, ; kénnen mit Hilfe der Cramerschen Regel ermittelt werden. Dabei sind folgende Ad-

junkten von Y von Interesse:

AYiz = Gser [gﬂ' +S +p(0d + CTI')] + p(gﬂ' + G+ Gf)Cd + pQCd(Cﬂ' + C(,)
AYys = Gierlgn + S +p(Ca+ Cx)] + p(gx + S)Ca + p*CaChr
AYBB = Gser[gw+G2 +Gf +p(cd+C7T+CC)] +p(g7F+G2+Gf)Cd+

p?Cy(Cr 4 C.) .

Fiir die folgenden Berechnungen wurden nachstehende fiir iibliche Transistoren geltenden Beziehungen vor-

ausgesetzt 1

Gse'r‘ > GQ; Gf, 9rs pr pCTI’
S > G,Gy,pCe
S = pBgx (8: Stromverstérkung) .

AuBlerdem ist
Ci=Cq+C.+Cp .

B.1.1 Basisstrom I,
Ubertragungsfunktion:

2

AV = AV |*

2 _
(Gr.nel” = ‘AYB — AY33

Rauschleistungsdichte am Eingang:

N =241,

B.1.2 Kollektorstrom /. bzw. Emitterwiderstand R,
Ubertragungsfunktion:

AYs3

2

gr + G5 + G + pCh

AYi3 — AYas

|Gn,lc|2 = ‘ S

Rauschleistungsdichte am Eingang:

g + Gy + G2+ pCi|?

S

Das Rauschen von R, kann gegen das von I, vernachléssigt werden.

NS =2qI,

B.1.3 Bahnwiderstand R,.,

Ubertragungsfunktion:
AYi3 — AYas|?
|Gn,Rse7‘|2 = ‘M ~ R?er(Qﬂ-Cd)2f2
Rauschleistungsdichte am Eingang:?
ss 4k, T
}(%se)r = R R§e7'(2ﬁcd)2f2

2

(B.10)

(B.11)

(B.12)

(B.13)

1C. und C, haben typischerweise Kapazititen < 1 pF. Damit gelten die Bezichungen bis zu einigen GHz, was

deutlich iiber den Empfangsfilterbandbreiten liegt.

Wird die Riickkopplung zur ausschlieSlichen Beriicksichtigung von Rser = Ry an den ersten Knoten gelegt,
ergibt sich eine zusitzliche weiBe Komponente mit der Rauschleistungsdichte 4k, TRy, (G2 + G¢)?, die jedoch gegen

das Rauschen von Ry vernachldssigt werden kann.
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In,Rser % Rf HRZ n RfIIR2
f
D
In,ch In,l/f Re U’ % nRe
S

Abbildung B.2: Kleinsignalersatzschaltbild bei unipolarer Eingangsstufe: Die zweite Stufe wurde
wiederum als Verstidrker mit der Verstirkung V' (f) modelliert. Der Serienwiderstand R entspricht
hier dem Photodiodenbahnwiderstand R, = R;.

B.1.4 Riickkoppelwiderstand Ry und R,

Ubertragungsfunktion:

AYas S+p(Ca+Cr)|?
? = ~ B.14
Rauschleistungsdichte am Eingang:
o AkyT | S +p(Ca+ Cr) |2
NG B.15
Rf[|R2 — R¢||R2 S ( )

B.1.5 Gesamtrauschleistungsdichte am Eingang

Fiir Widerstinde Rf||R2 > 1kQ und Kollektorstrome I, > 0.5 mA kann der f2-Rauschanteil in (B.15)
gegeniiber dem in (B.11) vernachlissigt werden. AuBerdem dominiert aufrund der Beziehung S? = 3%¢2
die weifle Rauschkomponente des Basisstroms gegeniiber der des Kollektorstroms. Fiir die Gesamtrauschlei-
stungsdichte am Eingang folgt

NE = NG+ NP+ N f;‘mwgsgr
4k T )
~ 2q[b+R A +2¢l.— g (27rct) [+ 4kyT Ryer (2mCy)2 £ . (B.16)

B.2 Unipolare Eingangsstufe

Abb. B.2 zeigt das Kleinsignalersatzschaltbild eines Bootstrap-Transimpedanz-Verstérkers mit unipolarer
Eingangsstufe. Die einzelnen Ubertragungsfunktionen ergeben sich mit folgenden Substitutionen in (B.1):
Gr=0,C.— Cyq und Cr — Cys.

B.2.1 Drainstrom I,

Ubertragungsfunktion:

N‘Gf+G2+pCt2 (B.17)

|Gn,ld7- 2 S

B AYs3
" |AYy3 — AYss

Rauschleistungsdichte am Eingang:
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Der Drainstrom ist vom weiflen Rauschen des Kanals mit der Leistungsdichte (4k,7TS) und vom 1/f-
Rauschen mit der Leistungsdichte (4k,TTSf./f) iiberlagert. Der Term f. ist die Eckfrequenz des 1/f-

Rauschens. Es gilt
2

fe |Gy + Ga + pCy

N — 4k, TTS(1 + 7) 5 (B.18)
B.2.2 Bahnwiderstand R,,,
Ubertragungsfunktion:
AYi3 — AV |
2 13 23 2 2 2
ser|" = | ———| =R (2 B.1
G = [ Sy | ~ R (2nCal's (B.19)
Rauschleistungsdichte am Eingang:
ss 4k, T
}(%se)r = Rb R§e7'(2770d)2f2 (BQO)
B.2.3 Riickkoppelwiderstand R; und R,
Ubertragungsfunktion:
AYas S+ p(Ca+ Cys) |°
2= 2 g B.21
Rauschleistungsdichte am Eingang:
2
(ss) _ ART |5+ p(Cq+ Cys)
NRf||R2 - Rf||R2 S (B22)
B.2.4 Gesamtrauschleistungsdichte am Eingang
Hier folgt fiir die Rauschleistungsdichte
(ss)  _ (s5) (s5) (s5)
Nfit - Nldj‘ + NR;HRQ + NRéser
4k, T 4k TT
b T (20C)2(fof + ) + 4k T Ry (27Ca)2 2 (B.23)
Ry||R2 S

In (B.23) wurde vorausgesetzt, dal die 1/f-Komponente in (B.18) durch Hochpaffilterung so beeinflufit
wird, daf} sie gegeniiber dem Widerstandsrauschen von Ry||Ry vernachldssigt werden kann.

Bedingung zur Vernachlissigung der eingangsseitigen 1/ f-Komponente

Wird angenommen, daf§ der Empfénger die 1/ f-Komponente in (B.18) durch einen Hochpaf} erster Ordnung
der Grenzfrequenz f ,, unterdriickt, kann die Varianz des 1/ f-Rauschens bei einer oberen Empfiangergrenz-
frequenz von f, , (idealer Tiefpal, fq.o > fg..) zu

4k TT

abgeschétzt werden (Geradenapproximation des Hochpasses). Der Anteil (B.24) kann gegeniiber dem Wi-
derstandsrauschen 4k, T/ (Ry||R2) fq,0 unter folgender Bedingung vernachléssigt werden

r fa,0 fg.0
—— (054 IniE )<< 9.0 B.25
Ry[[R: 5 ( fou) S . (B.25)

Werden beispielsweise bei einer Bitrate I, die Hochpafigrenzfrequenz f; , = 0.01R; und f,, = Rp gewéhlt,
kann der 1/ f-Anteil bei praxisnahen Werten R||Ry = 10 k2, S = 50 mS und I' = 1 selbst bei sehr hohen
Eckfrequenzen von f. = 50 MHz fiir Datenraten > 1 Mbit/s vernachlissigt werden.

fg.0




B.3. SIMULATIONSPARAMETER

B.3 Simulationsparameter

| Beschreibung | Symbol | Grofle
Allgemein
absolute Temperatur | T | 330 k
Photodiode
spektr. Empfindlichkeit R 0.6 A/W
Kapazitit Cy 100 pF pro 1 cm? Diodenfliche
Serienwiderstand R, 5Q

Verstérker allgemein

effektiver Rauschwiderstand

| R’I"ES

[ 15 kO

bipolare Eingangsstufe des Verstéarkers

Stromverstarkung I} 200

Kollektorstrom 1. 1.4 mA oder optimiert
Basisstrom I 1./8

Steilheit S I.q/(kT)
Basisbahnwiderstand Ryp 10 Q

Transitfrequenz ft 3 GHz

Basis-Emitter Kapazitat Cr S/ (27 ft)
Basis-Kollektor Kapazitét C. 0.3 pF

unipolare Eingangsstufe des Verstéarkers

Rauschiiberschuflfaktor r 1
1/f-Eckfrequenz fe 10 MHz
Steilheit S 50 mS
Transitfrequenz ft 3 GHz
Gate-Source-Kapazitit Cys S/ (27 fr)
Gate-Drain-Kapazitit Cya 0.3 pF

Tabelle B.1: Verwendete Symbole und zugehorige Parameter:
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Anhang C

Bitfehlerwahrscheinlichkeit bei ISI

C.1 Exakte Berechnungsmethode

Um Systemanalysen bei Bitfehlerraten < 10~ durchfithren zu koénnen, sind Geradeaussimulationen unge-
eignet. Unter der Voraussetzung, daf8 die Impulsantwort des Ubertragungssystems zeitlich begrenzt ist, kann
die BER auch unter der Beriicksichtigung von Intersymbolinterferenzen berechnet werden. Zeitlich begrenzt
heifit, dal die Entscheideramplitude nur von einer endlichen Anzahl gesendeter Bits abhéngen darf, iiber
deren Umfang die verfiigbare Rechenzeit und -leistung entscheidet.

C.1.1 BER bei OOK

Aquivalent zu den Betrachtungen in Abschn. 3.3 seien Tom, Ton € {0, 1} die zu iibertragenden Bindrwerte der
Quelle. Aufeinanderfolgende xy, ,, werden als gleichwahrscheinlich und als statistisch unabhéngig vorausge-
setzt. Weiterhin sei hso:(t) die Impulsantwort der gesamten Ubertragungsstrecke, die sich vom Pulsformfilter
bis zum Eingang des Abtasters erstreckt, vgl. Abb. 3.1. Die Anregung des Pulsformfilters erfolgt durch die
Folge > ., b,n2P;6(t — nTp). Es werden folgende Annahmen getroffen:

1. Im Idealfall, d.h. ohne Nachbarimpulsbeeinflussung, betrdgt das SNR am Entscheider

(RPy)*
=-—. C1
¢ U’IQLO’LSS ( )
Die Rauschvarianz o2 ;. kann nach (5.24) bzw. (5.27) berechnet werden.

2. Der hinsichtlich des SNR optimale Abtastzeitpunkt fiir das Bit ¢ sei bei ¢ = 0. Damit diese Bedin-
gung erfiillt ist, wird h:(t) entsprechend zeitlich verschoben.

3. Die Lénge der Impulsantwort ist auf Ny, + Ny, + 1 Bit begrenzt. Es gilt
hiot(t) =0 fiir t < —NgT, sowie t> NpTp . (C.2)

Demnach tragen IV, Vorldufer- und N, Nachlduferbits zur Entscheideramplitude des nullten Bits bei, die
insgesamt 2Ver T Nswt1 yerschiedene Bitsequenzen implizieren. Wird hyo; zuséitzlich mit (RHy) normiert, kann
der Einflul des IST auf das SNR anschaulich separiert werden. Fiir das normierte, rauschfreie Empfangssignal
bei t = 0 gilt dann

New
yp(0) = Z Tpnhp(—n) = zpn * hp(n) mit hp(n)

n=—Np,

1

= — o T . .
RH() ht t(n b) (C 3)

Unter diesen Voraussetzungen ist die BER fiir normalverteilte Stéramplituden
oNpr+Nou+1

! 0
Pe = ONpr A Nt T ; erfc[(iyn,AO)?ytm) 2 5} . (C.4)
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Das Vorzeichen der mit der j-ten Sequenz zp N, ;... %b,0,j - - Tb N,,,; korrespondierenden Empfangsam-
plitude mufl fiir z30,; = 1 positiv, anderenfalls negativ angesetzt werden. Der Term y¢, steht fiir die
Entscheiderschwelle. Enthilt die Ubertragungskette einen Hochpa8, gilt 45, = 0.

Fiir die Simulationen wurde die Impulsantwort nach den folgenden Vorschriften begrenzt

o0

Ngy—1
hiot (0 — hiot (0
> fhewtom) < 2O g S gy < et (5)

n=Npr+1 n=-—oo

C.1.2 BER bei L-PPM

Stellvertretend fiir alle PPM-Varianten aus Abschn. 3.4.3 wird die Analyse anhand von L-PPM vorgestellt.
Durch Anwendung von (3.22) und (3.25) ist eine Adaption auf MPPM bzw. OPPM leicht moglich.
Gegeniiber OOK sind vor allem zwei Verdanderungen zu beachten:

1. Die Empfangsamplituden miissen nicht nur fiir das Bit 23, sondern fiir alle Chippositionen des
Symbols mgy berechnet werden.

2. SD erfordert den paarweisen Vergleich (Subtraktion) aller Empfangsamplituden von mg. Dadurch
iiberlagern sich jeweils zwei Rauschprozesse. Fiir den hier vorliegenden Fall korrelierter Chips gilt
dann hinsichtlich der Rauschvarianz (5.32) aus Abschn. 5.5.3.2.

Analog zu den Annahmen bei OOK sei hier die Lénge der Impulsantwort auf Ny, + Ny, + 1 Chips begrenzt.
Die normierte und diskrete Version ist

Lhtot(nTch) fiir —Ng, <n < Npr

o) = { % (C.6)

sonst
Zu den Abtastzeitpunkten 0...nT,p ... (L—1)T,, von mg miissen demnach [ (N, —n)/L] vorherige Rahmen
und [(Ng, — L +n + 1)/L] nachfolgende Rahmen vollstindig oder teilweise Beriicksichtigung finden!. Das
normierte Eingangssignal des Entscheiders ist

[(Nsu—L4n+1)/L]
yp(n) = > hp(n—my —kL) mit n=0...(L—1). (C.7)
k=—T(va~—n)/LW

Insgesamt tragen damit [(Np,)/L] + [(Nsu)/L]+ 1 aufeinanderfolgende Symbole zum Empfang von my bei.
Die mittlere Bitfehlerwahrscheinlichkeit kann durch die gleiche Beriicksichtigung aller
N, = LIWNer)/LT+1(New)/L1H1 Kombinationen berechnet werden?.

C.1.2.1 BER bei Hard-Decision

Mit einem idealen SNR (kein IST) von
(RP,,L/2)?

ch = "% C.8
geh 0-72102'56 ( )
wobei o2 .. fiir den Fall einer bipolaren Eingangsstufe wieder durch (5.27) gegeben ist, folgt fiir die BER
naherungsweise
L1 o
=57 T 2 2y | (Fup SERRRVES .9
DPe Q(Lfl) Ng o 2erc (( yD,](n):Fyth'r) 5 ) ; ( )

Das Vorzeichen der Entscheiderschwelle yi,, mufl fiir n = mg; negativ eingesetzt werden, anderenfalls
positiv.

'[z] ist die kleinste ganze Zahl k fiir die gilt: k > z.

2Der Simulationsaufwand kann im speziellen Fall reduziert werden, wenn nur alle unterschiedlichen Ausschnitte
der Liange © = Npr+Nsu+L, z < ([(Npr)/L]+[(Nsu)/L]+1)L mit ihren Auftrittswahrscheinlichkeiten herangezogen
werden. Von diesem Fall wird hier zur Vereinfachung abgesehen.
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C.1.2.2 BER bei Soft-Decision

Fiir SD muf} die Empfangsamplitude des ,,1“-Chips mit der Position mg ; mit den tibrigen (L — 1)-Chips des
nullten Rahmens verglichen werden. Zusétzlich muf in (C.8) die Rauschvarianz durch (5.32) ersetzt werden,
so daB hier gilt

L 1 ZNg S 1 o 02
e = ————— — —erf . ) — . .92, _ ch noise . C.10
p 2(L—-1) Ny P Qer ¢ <(yD7] (mo,j) —yp,j(n)) 5 U'rQLoise - n) ( )
=1 n=U,n#mo,; > N

C.2 Modellierung des ISI als gauf3verteiltes Rauschen

Fiir lang ausgedehnte Impulsantworten ist das im vorigen Abschnitt dargestellte Verfahren ungeeignet, weil
die Rechenzeit exponentiell mit N, + Ny, +1 ansteigt. Praktisch konnen fiir kurze Simulationszeiten etwa 20
Bit Beriicksichtigung finden. Bei sehr langen Impulsantworten, bei denen eine entsprechend hohe Anzahl von
Vor- und Nachliuferbits die aktuelle Entscheideramplitude beeinfluft, kann die additive Uberlagerung der
Nebensprechkomponenten nach dem zentralen Grenzwertsatz fiir Ndherungsbetrachtungen als gauflverteiltes
Rauschen angesetzt werden.

Besonders lange Impulsantworten treten bei Hochpaffilterung von OOK-Signalen auf (aufgrund der nied-
rigen Grenzfrequenz). Deshalb wird diese Schitzmethode, die im {ibrigen auch nur fiir diesen Fall benotigt
wird, am Beispiel von OOK dargestellt.

Fiir die normierte Varianz gilt dann

1
otsr = 2 Zh%(n) : (C.11)
n#0

Fiir die Bitfehlerrate muf die Summe aus 02,,,. und entnormierter Varianz (2RP,.)%0%4; bei einem Am-

plitudenhub von 2RP,.hp(0) beriicksichtigt werden

b — et <hD7(0> g) | (©12)

C.3 Einflul des Abtastzeitpunkts

Die nachfolgenden Betrachtungen erfolgen am Beispiel von OOK.

Ist der optimale Abtastzeitpunkt des Bits x 0 wie bisher angenommen bei ¢ = 0, so kann ein stati-
scher Fehler bzgl. des Abtastzeitpunkts leicht durch die Modifikation der diskreten Impulsantwort hp(n)
beriicksichtigt werden. Hat dieser Fehler die Grole 7, so muf} fiir die Berechnung der mittleren Bitfehler-
wahrscheinlichkeit anstelle von hp(n) nun

ﬁhtot(nTb +7) fir —Npr <n < Ny

hp(n,7) = { 0 sonst (C.13)

herangezogen werden.
Hat der Fehler 7 dagegen eine Wahrscheinlichkeitsdichteverteilung p(7), so ist die mittlere Bitfehler-
wahrscheinlichkeit durch

Pe = /+TC/2p(T)pe(T) dr + /_TC/QP(T) dr + /Oo p(r) dr (C.14)

—T./2 —o0 +T.

gegeben; p.(7) ist die Bitfehlerwahrscheinlichkeit, die mit einem aktuellen Fehler der Gréfie 7 korrespondiert.
In (C.14) wurde angenommen, dafl ein zeitlicher Fehler |7| > T}/2 grundsitzlich einen Bitfehler zur Folge
hat.
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Auch bei PPM kann die Berechnung nach (C.14) erfolgen; das Ergebnis hat allerdings nur Ndherungs-
charakter, weil eine evtl. Anderung des Fehlers 7 wihrend der Zeit T, nicht beriicksichtigt wird. Durch die
im Vergleich zur Chipfrequenz geringe Schleifenbandbreite einer PLL werden Schwankungen der VCO-Phase
wahrend dieser Zeit aber i. allg. von untergeordneter Bedeutung sein.



Anhang D

Chiptaktriickgewinnung

D.1 Phasenjitter einer PLL mit digitalem Phasendetektor

Die Berechnung des Jitters der VCO-Phase als Folge des Empfingerrauschens erfolgt am Beispiel des Hogge-
Phasendetektors. Die Analyse ist aber fiir alle Phasendetektoren giiltig, die Fehlerimpulse erzeugen, deren
Impulsmoment jeweils linear von der zeitlichen Differenz abhéngt, die zwischen einer steigenden oder fal-
lenden Flanke im binéiren Eingangssignal der PLL und einer (zugehorigen) fallenden Flanke im VCO-Takt
auftritt. Aufbau und Funktionsweise des Hogge-Phasendetektors wurden in Abb. 7.11 dargestellt.

Fiir die Rauschanalyse im eingerasteten Zustand der PLL wird angenommen, daf} sich das Empféanger-
rauschen in einem additiven Storsignal z, () am Ausgang des Phasendetektors duflert. Das Storsignal ., (t)
ist beim Hogge-Phasendetektor durch eine Folge von Stérimpulsen gegeben, die mit jeder (positiven oder
negativen) Flanke im Binirsignal erzeugt werden und deren Impulsmomente iiber die Grofle der Storung
entscheiden. In der normierten Darstellung nach Abb. 7.11 entspricht das jeweilige Impulsmoment exakt der
zeitlichen Differenz zwischen den Flanken. Da die gepulste Charakteristik am Ausgang des Schleifenfilters
aber voraussetzungsgemifl vernachléssigt werden kann, ist die konkrete Form der Stérimpulse am Phasen-
detektorausgang von untergeordneter Bedeutung; deshalb kann ein Ausschnitt der Linge T'= 2NT, + 1 des
Storsignals z. B. durch

N
T (1) = D> (Tpk + T k)l (t = KT) (D.1)
k=—N
mit der Fouriertransformierten
N
Xn,T(f) = Z (Tp,k + Tn,k)e_ﬂﬂ—fkTs (DQ)
k=—N

dargestellt werden, wobei 7, und 7, jeweils fiir die zeitliche Differenz der positiven und der negativen
Flanke des Impulses im k-ten Symbol gegeniiber der Taktflanke stehen (ist in diesem Symbol beispielsweise
nur die positive Flanke vorhanden, folgt 7, , = 0). Dabei kann néherungsweise davon ausgegangen werden,
daf} die Differenzen 7, 3, bzw. 7, ; allein durch das Jittern der Flanken im Biné&rsignal nach dem Entscheider
und nicht durch das Jittern des VCO-Takts verursacht werden.

Die spektrale Leistungsdichte Ng(f) des Phasenstorsignals im linearisierten Modell nach Abb. 7.12 ent-
spricht fiir f < fon der Leistungsdichte des gepulsten Stérsignals x,(t). Ng(f) kann also formal iiber den
Erwartungswert

E{|X.7(f)}

N N
B { Z Z (Tp,k =+ To k) (Tp,1 + Tn,z)e_ﬂ”fkTseﬂ%ﬂTs} (D.3)

k=—NI=—N
E{(mpx +Tnx)?} 2N +1) + (D.4)
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2

N

E{rpr+ i}’ (| D e — (2N +1)

k=—N

2 2
= [E{(pk + )2} — B + s} 2N +1) (D.5)
N

2N +1

+E {7k + Tk} T k;N 5(f — k/T)

ermittelt werden, indem der Grenziibergang limp_, o, gebildet wird [101]. Fiir Ng(f) folgt

No(f) = Tlinéo %E {1 Xn2f)?} fir f<1/Tep
. E {(Tp,k + Tn,k)2} —-E {Tp,k + Tn,k}’2 E {T gt Tn,k}’2
- T + "(LTC)Q 5(f). (D.6)

Es ist zu beachten, daf in (D.5) aufeinanderfolgende (7, 5 + 7n,k) als statistisch unabhéngig und identisch
verteilt vorausgesetzt wurden. Der linke Teil in (D.6) ist proportional zur Varianz der Stérimpulse, der rechte
Teil erfait die Gleichleistung. Ist E {7, 1 + 7n 1} # 0, tritt ein statischer Phasenfehler ein.

Die Berechnung von Ny ( f) ist also moglich, falls die Varianz E {(7, 5 + Tn,x)? } bekannt ist. Haben sowohl
Tp,k als auch 7, 1 fiir den Fall einer tatséchlich aufgetretenen Flanke jeweils die identische Varianz 03 und
sind 7, und 7,k statistisch unabhéngig, so folgt fiir E {7y + 7k} =0

E{(tpk + Tnk)?} = E{rpk + Tk}’ = 02peage L ~ 202 . (D.7)

Bzgl. der Varianz 02 kann auf eine Nitherungslésung von Davidson [85] zuriickgegriffen werden, die auf einer
Geradenapproximation beruht. Die Losung ist nur fiir hohe SNR giiltig. Nach Davidson gilt fiir o2 etwa

0_2 ~ U?LOise (D 8)
4 [y/(TCTOSS)]Q) . .

Der Ausdruck y'(Teross) ist der Anstieg der rauschfreien Empfangsimpulse vor dem Entscheider zu Zeitpunk-
ten, an denen der Entscheider im rauschfreien Fall eine Flanke erzeugt, an denen also die Amplitude des
Empfangssignals y(¢) vor dem Entscheider mit der Amplitude der Entscheiderschwelle iibereinstimmt; o2 ...
ist die Rauschvarianz am Ausgang des Empfangsfilters. In (D.8) wurde vorausgesetzt, daf dieser Anstieg fiir
alle Empfangsimpulse identisch ist und die Impulse symmetrisch sind. Bei sendeseitigen Rechteckimpulsen
der Breite T, einem dafiir angepaften Empfangsfilter nach (3.3) sowie bei verzerrungsfreier Ubertragung
folgt fiir den Betrag von y'(Teross) exakt |y (Teross)| = LRPry/Ten, so dal mit (D.6), (D.7) und (D.8) fiir
die spektrale Leistungsdichte Ny (f) folgt

T,
No(f) = =poese (D.9)

Fiir ein empfangsseitiges Besselfilter 5. Ordnung, das eine Grenzfrequenz von f, = f.,/2 hat, sendeseitige

Rechteckimpulse und einen verzerrungsfreien Kanal erhoht sich der Anstieg der Empfangsimpulse etwa um
den Faktor v/2, so daB in diesem Fall (D.9) mit dem zusitzlichen Faktor 1/2 zu versehen ist.

D.2 Transientes Verhalten einer PLL

Nach Gardner [81], Tabelle 4.1, ist der zeitliche Verlauf Af(t) des Phasenfehlers bei einem eingangsseitigen
Phasensprung mit der Sprungsamplitude Afy und einer PLL-Ubertragungsfunktion entsprechend (7.3) durch
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den Ausdruck
Ao() []. — ’U)()t] exp(fwot) fir

AO(t) = Aby [COS (\/1 — D2 wot) — \/% sin (\/1 — D2 wot)} exp(—Dwot) fiir

Aby [cosh (\/ D? — 1w0t) — \/% sinh (\/ D? — 1w0t)] exp(—Dwygt) fiir

gegeben. Im Falle eines Frequenzsprungs A f im Eingangssignal 6., (t) gilt

% wot exp(—wot) fir D=1,
Ad(t) = QZ%f 1iD2 sin (\/1 — D2 wot) exp(—Duwgt) fir D <1,

Q’Lﬁf \/ﬁ sinh (\/D2 - 1w0t) exp(—Duwot) fir D>1.

Beide Ausdriicke setzen voraus, dal die PLL linear bzgl. der Phase arbeitet.

141

D=1,
D <1, (Dp.10)

D>1.

(D.11)
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