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Zusammenfassung: Flexible Multi-Standard Terminals (MST) f�ur Mobilfunk gewinnen momentan stark
an Attraktivit�at, insbesondere wenn damit nicht nur verschiedene Standards der gegenw�artigen Generation
wie beispielsweise GSM, DCS oder DECT verarbeitet werden k�onnen, sondern auch die grunds�atzliche Eig-
nung f�ur den zuk�unftigen UMTS-Mobilfunk nachgewiesen wird. Mit einer aufwandsg�unstigen Realisierung
derartiger universeller Terminals er�o�net sich dann gleichzeitig ein evolution�arer Pfad von der zweiten zur
dritten Mobilfunk-Generation.

Seit einiger Zeit wird der Begri� Software-Radio intensiv diskutiert [4, 6]. Die Kernstratgie f�ur den
Transceiver besteht darin, die A/D- und D/A-Wandler so nah wie m�oglich an der Antenne zu plazieren, um
dadurch den analogen Teil so weit wie m�oglich zu vereinfachen. Die meisten Operationen im Transceiver
k�onnen dann mit 
exiber programmierbarer digitaler Signalverarbeitung erfolgen. Dies ist die notwendige
Voraussetzung, um die Option auf einen Software-Download via Luftschnittstelle f�ur umkon�gurierbare
und adaptive Terminals zu erm�oglichen [1].

Die Machbarkeit eines Software-Radio MST entscheidet sich im wesentlichen im Bereich der Schnitt-
stelle zwischen dem analogen und dem digitalen Teil. In diesem Artikel werden eine Reihe von wichtigen
Trade-o�s dargestellt, deren Optimierung unter sorgf�altiger Beachtung der heute bzw. zuk�unftig verf�ugbaren
Technologie zu realisierbaren Terminals mit hoher Flexibilit�at f�uhrt. Die Arbeiten �nden statt im Rahmen
des ACTS-Projektes FIRST (Flexible Integrated Radio System Technology).

1 Software-Radio Architektur

Ein traditionelles MST wie im linken Teil von Bild 1 dargestellt mag eine gemeinsame Antenne und eine
gemeinsame Bedienober
�ache haben, aber jeder der N zu prozessierenden Standards ist mit einem eigenen
Empf�anger- wie auch Sendezweig aufgebaut. Das f�uhrt nat�urlich zu untragbar aufwendigen Empf�angern,
insbesondere wenn N gro� ist. Ferner erfolgt die Demodulation analog und die Abtastung danach im
Tiefpa�bereich, so da� der A/D-Wandler und die digitale Signalverarbeitung relativ einfach ausfallen.

Die Idee des Software-Radio Konzeptes ist es nun, den analogen Teil so einfach wie m�oglich zu gestalten,
um die meisten Operationen mit 
exibler digitaler Signalverarbeitung zu realisieren [6]. Die Abtastung
sollte m�oglichst weit vorne an der Antenne erfolgen wie im rechten Teil von Bild 1 dargestellt, aber eine
Abtastung im HF-Bereich ist bei 2 GHz nat�urlich nicht m�oglich [8]. Es wird also in einer m�oglichst hohen
Zwischenfrequenz abgetastet und dann digital ins Basisband geschoben. Die ganze digitale Signalverar-
beitung wird realisiert in einer hoch
exiblen DSP Struktur, im Idealfall wird die notwendige Software f�ur
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einen speziellen Standard aus einem im Terminal vorhandenen Speicher geholt oder auch �uber die Luft
vom Netzbetreiber geladen.

2 Luftschnittstellen von ATDMA, DCS/GSM and DECT

Das MST wird zun�achst auf drei verschiedene Standards ausgelegt, n�amlich DCS und DECT als Vertreter
der zweiten Generation und ATDMA [7] als Kandidat f�ur UMTS. DCS bei 1800 MHz ist technisch weitge-
hend mit GSM bei 900 MHz identisch. Nach Tabelle 1 ist eine gemeinsame Beschreibung der verschiedenen
Luftschnittstellen m�oglich, d.h. durch �Anderung einiger weniger Parameter geht ein �Ubertragungsverfahren
in das andere �uber { zumindest im Prinzip, abgesehen von Realisierungsfragen.

ATDMA DCS/GSM DECT
Long Short Micro Pico
Macro Macro Cell Cell
Cell Cell

Cell radius max. [Km] 35 20 1 0.1 8 / 35 0.3

Uplink band [MHz] 1920 � 1980 1710 � 17851 1880� 1900
Downlink band [MHz] 2110 � 2170 1805 � 18801 1880� 1900

Duplex scheme FDD (and TDD) FDD and TDD TDD
Carrier spacing [KHz] 276.92 1107.69 200 1728
Symb.rate per carr.[Ksymb/s] 360 225 900 270.833 1152

Modulation scheme GMSK o�set 4 or 16 -QAM GMSK GFSK
Bit per complex Symbol 1 2 or 4 1 1

Spectral rate3

[Symbol/s/Hz] 1.30 0.81 1.35 0.67 (x2)
[Bit/s/Hz] 1.30 1.625 or 3.250 1.35 0.67 (x2)

Frame duration [ms] 5 4.615 10

Slots per frame 15 9 36 8 12 (x2)
Slot duration [�s] 333 556 139 577 416
Codebit rate per slot2 13.2 26.44 34.44 22.8 (full) 32.0
[Kbit/s] 11.4 (half)

Max. codebit rate5 198 237.64 950.44 1238.44 182.4 384
per carrier [Kbit/s]

1) DCS. For GSM: UL 880-915 MHz, DL 925-960 MHz, Tx/Rx spacing 45 MHz
2) 1 slot allocated 3) w.r.t. carrier spacing 4) 4-QAM assumed 5) all slots allocated

Tabelle 1. Wichtige P
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Bild 2. Prinzipielle Struktur eines 
exiblen MST

Die Bl�ocke aus Bild 2 werden nun von links nach rechts durchgehend genauer betrachtet, also beginnend
bei der Trennung von Sende- und Empfangszweig. Aufgrund der ziemlich wirren Abfolge von Sende- und
Empfangsb�andern in einem Bereich von 500 MHz (siehe Tabelle 1) erscheint eine Richtungstrennung per
Duplexer als unrealistisch, da die Sperrd�ampfung der Filter extreme 120...140 dB erreichen mu�, und ferner
tritt ein Verlust von 3 dB im Sendezweig und ein Anwachsen des Rauschens um 3 dB im Empfangszweig auf.
Somit erfolgt die Richtungstrennung per Schalter, d.h. es wird zwingend TDD-Operation vorausgesetzt.
Bei TDMA-Systemen k�onnen dann je nach erw�unschter Datenrate einem Teilnehmer von einem Zeitschlitz
(slot) angefangen bis zur H�alfte aller Zeitschlitze pro Rahmen (frame) zugewiesen werden.

Bild 3 zeigt eine grobe �Ubersicht zum analogen Front-End. Mit Tx und Rx werden Sende- und Emp-
fangsfrequenz bezeichnet, deren Abstand 0 bzw. 95 bzw. 190 MHz betr�agt. F�ur den Sender erscheint eine
direkte Hochmischung ohne Zwischenfrequenz sinnvoll. Die I- und Q-Komponenten des Signals liegen un-
ten rechts im Bild nach der Modulation und Impulsformung mit einer �Uberabtastrate an, so da� nach dem
D/A-Wandler eine relativ einfache Tiefpa��lterung ausreicht. Der D/A-Wandler ben�otigt zur Einhaltung
der Frequenzmaske mit 71 dB Dynamik [2] eine Au
�osung von 12 Bit. Mit einer 8-fach �Uberabtastung resul-
tiert eine maximaleWandlerrate von etwa 10 MHz. Der analoge Mischer mu� sehr genau realisiert werden,
damit beispielsweise nur geringe Tr�agerreste verbleiben. Der PA soll nat�urlich einen hohen Wirkungsgrad
haben. Dabei wirkt sich das Modulationsverfahren stark aus, bei konstanter Enveloppe sind nichtlineare
Verst�arker m�oglich, bei QAM bzw. o�set-QAM sind dagegen h�ohere Linearit�atsforderungen zu stellen.

F�ur die Sendefrequenz wird eine hohe Genauigkeit von etwa 0.05 ppm gefordert, die mit �ublichen
Synthesizern nicht erreichbar ist. Deshalb mu� die Tr�agerfrequenz empfangsseitig pr�azise gesch�atzt werden,
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um daraus die sendeseitige Referenz zu gewinnen. �Ubrigens sind bei den Mobilfunksystemen alle auftreten
Frequenzen �uber einfache Teilerverh�altnisse miteinander verkoppelt, z.B. hat man mit dem Tr�ager dann
auch zugleich den Takt, und man braucht nur eine einzige Referenz.

Bei einem 
exiblen MST mu� jede m�ogliche Tr�agerfrequenz erzeugbar sein, was eigentlich eine sehr feine
Schrittweite f�ur Tx erfordern w�urde. Allerdings kann Tx grob quantisiert werden, sofern eine komplexe
Drehung im digitalen Teil vorausgeht, die eine Frequenzverschiebung realisiert. Je gr�o�er die �Uberabtast-
rate und je kleiner die Bandbreite ist, desto gr�o�er kann diese digitale Verschiebung bzw. die Schritweite
f�ur Tx ausfallen. Bei den Zahlenwerten hier ist eine Schrittweite von etwa 1 MHz m�oglich ohne zu harte
Anforderungen an den analogen Tiefpa� zu stellen.

4 Analoger Teil des Empfangszweiges

Die Abtastung im Empfangszweig ist mit heutiger Technologie auf maximal 100 MHz beschr�ankt [8],
obgleich sich mit niedrigeren Werten h�ohere Au
�osungen erzielen lassen. Als geeignet erweist sich eine
Struktur mit zwei Zwischenfrequenzen (IF, intermediate frequency): Ein hohes IF1 zur Spiegelfrequenzun-
terdr�uckung und niedriges IF2 zur selektiven Filterung. Bild 4 zeigt dazu eine genauere Aufgliederung des
Empfangspfades.
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Das Eingangs�lter ist rund 500 MHz breit, sofern es nicht als Tracking Filter ausgef�uhrt wird. Nach dem
Eingangsverst�arker k�onnte optional noch eine weitere Filterung erfolgen, um auf das standardspezi�sche
Band einzuengen. Der erste Mixer erzeugt ein IF1 von knapp 400 MHz (der genaue Wert ist von sekund�arer
Bedeutung). Das Bandpa�kanal�lter und entsprechend auch das Anti-Alias Filter bei IF2 nach dem
zweiten Mischer haben einen Durchla�bereich, der auf die maximal zu verarbeitende Bandbreite ausgelegt
ist, entsprechend dem DECT Standard also etwa BW=1.5 MHz.

Wesentlich wichtiger als IF1 ist die genaue Wahl von IF2, die etwa im Bereich zwischen 5 und 30 MHz
liegen sollte. Zwischen der Abtastrate FS und IF2 sollte wie angegeben ein festes Verh�altnis mit dem Faktor
4/3 bestehen, weil dadurch der dritte digitale Mixer quasi trivial wird, der digitale Demodulator mutiert
dann n�amlich zu einem einfachen Umschalter zwischen I und Q. Es erfolgt also eine Unterabtastung, d.h.
FS ist nicht doppelt so hoch wie die h�ochste Eingangsfrequenz des Abtasters [3, 4, 5].

Bild 5 vermittelt einen �Uberblick zu den auftretenden Spektren im Empfangszweig. Die erste Zeile
zeigt das Spektrum des Empfangssignals von 500 MHz Breite, die zweite Zeile das Spektrum nach dem
ersten Mixer, wobei hier IF1=371 MHz angenommen wird. An die Vorselektion werden keine besonders
steil
ankigen Anspr�uche gestellt, zu unterdr�ucken ist nat�urlich die Spiegelfrequenz bei etwa 3000 MHz. Die
dritte Zeile ist nur eine Vergr�o�erung der zweiten. Der �Ubergangsbereich ergibt sich nach der angegebenen
Formel zu 8.6 MHz. Die vierte Zeile zeigt das Spektrum nach dem zweiten Mixer bei IF2=5.04 MHz. Nach
der Abtastung wiederholt sich das Spektrum periodisch mit der Abtastfrequenz FS=6.72 MHz wie in der
f�unften Zeile gezeigt. Mit dem dritten digitalen Mixer wird dann ins Basisband heruntergeschoben. Aus
dem periodischen Spektrum ergeben sich die Anforderungen an das Anti-Alias Filter, der �Ubergangsbereich
ergibt sich nach der angegebenen Formel zu 1.86 MHz.

4



BP Channel  Filter

IF1

Ba

Anti–alias  Filter

–IF2 0 IF2

Spectrum after second mixer with F2 = IF1 + IF2

fIF1+IF2–IF1–IF2

Spectrum after ADC with FS = 4/3 · IF2

f

Ba

0

–2200 –1700 0 22001700

Antenna Filter

Spectrum before first mixer

f[MHz]

0

BP Channel  Filter

Spectrum after first mixer with F1 = Rx + IF1

fIF1

Rx

F1

Image

Image

F2

2·IF2–Ba
=3/2·FS–Ba

enlarged

–IF1–Rx–IF1 Rx+IF1

2/3·IF2–Ba=FS/2–Ba

3
4– FS FS

4
– FS

4
3
4FS 5

4FS 7
4FS5

4– FS7
4– FS

Bild 5. Spektren im Empfangszweig

F�ur beide Analog�lter wird die Breite des �Ubergangsbereichs durch IF2 bzw. aufgrund der 4/3-Relation
durch die Abtastfrequenz FS bestimmt. Bei einer niedrigeren Abtastrate m�ussen die Filter steil
ankiger
werden, es gibt also einen Trade-o� zwischen Filtersteilheit und den digitalen Verarbeitungsraten.

5 Blocking-Signale und A/D-Wandler

Nat�urlich tritt das Nutzsignal nicht frequenzm�a�ig isoliert auf, sondern das gesamte Frequenzband ist
dicht an dicht belegt, wie es Bild 6 f�ur die Umgebung von IF2 im Detail zeigt: Das Nutzsignal hat eine
maximale Breite von BW=1.5 MHz, au�erhalb davon k�onnen �uberall Nachbarkanalst�orer oder Blocking-
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Signale auftreten. Bei einem Schmalbandsignal wie GSM k�onnen Blocking-Signale auch innerhalb des
Durchla�bereiches auftreten. Diese St�orsignale k�onnen ganz erheblich oberhalb des Nutzsignals liegen,
allein bei GSM sind bis �uber 80 dB spezi�ziert.

Blocking-Signale au�erhalb des Durchla�bereiches m�ussen durch das analoge Filter unterdr�uckt werden,
wobei der Bandpa� und das Anti-Alias Filter zusammen betrachtet werden. Die kombinierte Sperrd�amp-
fung erreicht rund 70 dB, bzw. maximal etwa 100 dB, wenn die �Ubergangsbereiche durch h�oheres IF2 bzw.
FS verbreitert werden. Ausgehend von maximal 40...90 dB Abstand zwischen Blocking und Nutzsignal
und einem angestrebten Gleichkanalst�orabstand von 10...20 dB (abh�angig vom Modulationsverfahren und
der Aufteilung mit dem thermischen Rauschen) ergibt sich eine notwendige Sperrd�ampfung von 53...113
dB. Folglich wirkt sich hier die Spezi�kation der Nachbarkanalst�orungen ganz emp�ndlich aus.

Blocking-Signale innerhalb des Durchla�bereiches sind durch nachfolgende digitale Filterung im Ba-
sisband zu unterdr�ucken. Da w�aren zwar riesige Sperrd�ampfungen m�oglich (nur durch die Anzahl der
Filterkoe�zienten und -wortl�ange begrenzt), aber das Signal wird zuvor A/D-gewandelt mit einer sehr
begrenzten Wortl�ange. Dazu zeigt Bild 7 die typischen Pegelverh�altnisse.
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Bild 7. Typischer Verlauf des Empfangspegels beim Mobilfunkkanal

Die Zickzack-Kurve zeigt den Empfangspegel des Nutzsignals �uber der Zeit. F�ur den Mobilfunk sind
2 Fadinge�ekte typisch: Schnelles Fading aufgrund frequenzselektiver E�ekte, entsprechend den Zacken,
zeigt Variationen von rund 30 dB von slot zu slot { allerdings konstant innerhalb eines slots. Langsames
Fading aufgrund von Abschattungen, entsprechend der Mittelung �uber mehrere Rahmen hinweg, wird hier
mit einer Dynamik von etwa 80 dB angenommen. Die Nachbarkanalst�orer sind hier mit maximal 40 dB
oberhalb des langsam fadenden Nutzsignals spezi�ziert. Die Blocking-Signale sind als v�ollig unabh�angig
vom Nutzsignal angenommen, und zwar mit maximal 10 dB oberhalb des maximalen Nutzsignals. F�ur
die notwendige Dynamik des A/D-Wandlers werden jetzt drei F�alle betrachtet, die deutlich machen, wie
stark der Systementwurf durch die Annahmen �uber Kanal und St�orer bestimmt wird.

(1) Wenn beim tiefsten Kurzzeit-Fadingeinbruch noch einen Abstand von 20 dB zum Quantisierungs-
rauschen gefordert wird, so resultiert eine Totaldynamik von 150 dB, also 25 Bit entsprechend. Das ist
bei Abtastraten um 10 MHz utopisch, die heute erzielbare Au
�osung liegt bei etwa 16...18 Bit mit einer
Tendenz von etwa 1 Bit alle 2 Jahre. (2) Durch die Frequenzverspreizung in Form von Frequency Hopping
oder anderer Methoden sind tiefe Fadingeinbr�uche isolierte Ereignisse. Durch die Zeitverspreizung mittels
TDMA und Interleaving sowie Kanalcodierung sind diese isolierten Einbr�uche allerdings tolerierbar. Damit
ergibt sich eine Reduktion auf 120 dB bzw. 20 Bit. (3) Wenn die Nachbarkanalst�orer mit maximal 40 dB
oberhalb des Nutzsignals angenommen werden, dann ergibt sich eine Reduktion auf 60...70 dB, abh�angig
von der Modulation und dem thermischen Rauschen. Und erst jetzt macht eine Pegelregelung erstmals
Sinn, die sich also am langsamen Fading orientiert.

6 Synchronisation und Dezimation

Takt- und Tr�agerregelung funktionieren bei Mobilfunk in Kombinationmit Kanalsch�atzung und Entzerrung
ganz anders als sonst �ublich. Fast 20% der gesamten Kanalkapazit�at wird im Mobilfunk f�ur Synchroni-
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sationsw�orter, sogenannte Midambeln, verwendet. Eine Tr�agerregelung w�are im Prinzip �uberhaupt nicht
erforderlich, weil das mit dem Entzerrer ausgeregelt werden k�onnte, basierend auf der gerechtfertigten
Annahme, da� der Kanal und der Tr�agerphasenfehler w�ahrend der kurzen Zeitschlitze station�ar bleiben.
Aber dennoch wird der Tr�agerfehler ausgeregelt, u.a. wird diese Frequenzreferenz f�ur den Sender ben�otigt.
Die Regelinformation wird immer digital gewonnen, zu unterscheiden ist aber, ob die Regelung von Tr�ager
und Takt im analogen oder digitalen Teil erfolgt.

Bei analoger Tr�agerregelung wird der erste Mixer geregelt. Das hat allerdings die Nachteile, da� ein
�Ubergang zur�uck vom digitalen zum analogen erforderlich ist und andererseits hat die gesamte Schleife
eine ziemliche Laufzeit, die durch die digitale Tiefpa��lterung verursacht wird. Ferner mu� die erste
Mischerfrequenz nahezu kontinuierlich geregelt werden. Bei analoger Taktregelung wird der A/D-Wandler
geregelt. Leider sind die Symbolraten der verschiedenen Standards ganz unterschiedlich, und �uber die
feste Verkopplung von FS und IF2 w�urde damit die Lage des Ant-alias Filters und auch der zweite Mixer
standardabh�angig werden, was nat�urlich �uberhaupt nicht zum Software-Radio Konzept pa�t.
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Bild 8 zeigt die digitale Synchronisation, bei der keinerlei Regeleingri�e oder Abh�angigkeiten von spe-
zi�schen Standards im analogen Teil auftreten. Die konstante Abtastfrequenz steht nicht in einem ganz-
zahligen Verh�altnis zur Symbolrate. Durch die hohe Anzahl von Abtastwerten pro Symbol vermindern sich
wie gesehen die Anforderungen an die analogen Filter. Zudem hat das keine dramatischen Auswirkungen
auf die Anzahl der digitalen Operationen im nachfolgenden Dezimationsproze�, mit dem die Abtastrate
f�ur die weitere Verarbeitung auf 1 bis 2 Abtastwerte pro Symbol gesenkt wird (allenfalls 4 Abtastwerte f�ur
spezielle Taktregelungen bei inkoh�arenten Empf�angern).

Das eventuell schmalbandige Nutzsignal wird aus dem 1.5 MHz breiten Signal mit einem digitalen
Tiefpa� (LPF, low pass �lter) ausge�ltert, wobei das aber sehr steil
ankig erfolgen mu� und auch kann.
Innerhalb der Dezimation wird �uber eine komplexe Drehung die Tr�agerregelung bzw. die Frequenzver-
schiebung eingebracht. Damit k�onnen ungenaue Mischerfrequenzen, Dopplere�ekte sowie eine ungenaue
Relation zwischen IF2 und FS ausgeglichen werden. Aufgrund der breiten analogen Filter braucht die
Mischerfrequenz nicht sehr genau zu sein, z.B. gestuft bis zu 10% der analogen Bandbreite. Die digitale
Synchronisation hat also auch den Vorteil, da� die vielen verschiedenen potentiellen Tr�agerfrequenzen gar
nicht generiert werden m�ussen.

Anhand von Bild 9 wird die Dezimation nun noch genauer dargestellt. Der A/D-Wandler wird hier mit
einer Abtastrate FS=28.8 MSamples/s angenommen. Ferner werden die ATDMA-Symbolraten von 900 /
450 / 225 KSymbolen vorausgesetzt. Das ergibt also 32 / 64 / 128 Samples pro Symbol. Mit Lmax wird
die Anzahl der slots pro Rahmen bezeichnet, also 36 / 18 / 9. Mit L wird die Anzahl der allokierten slots
bezeichnet. Der Bu�er blendet die nicht-allokierten slots aus, bewirkt also eine Reduktion der Datenrate
um den Faktor Lmax=L (eine geringe Erh�ohung ist allerdings erforderlich, um die nichtlineare Wirkung
des Bu�ers auszugleichen). Mit einer Kette von Faktor-2 Dezimations�ltern wird die Abtastrate auf 2 / 4
/ 8 Symbole reduziert.

Die Anzahl der notwendigen Koe�zienten f�ur die Dezimationsstufen sind so berechnet, da� eine
Sperrd�ampfung von �uber 100 dB erreicht wird, wobei Polyphasen�lter angenommen werden. Wenn man
die Kette nach rechts durchgeht, m�ussen die Filter steiler werden, ben�otigen also mehr Koe�zienten, aber
werden auch mit geringeren Raten betrieben. Gem�a� der Zeile MOp/s erfordert die erste Dezimationsstufe
zwar den gr�o�ten Rechenaufwand, ist aber insgesamt nicht dominierend. Kurios ist, da� die kleinere Sym-
bolraten mehr Aufwand erfordern, denn wegen der kleineren Anzahl von slots per frame steigt die Anzahl
der samples pro Symbol.
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Bild 9. Anzahl Operationen f�ur Dezimation, Filterung and Entzerrung

Fazit: Die gesamte Filterkette erfordert etwa den gleichen Rechenaufwand wie ein 16-Zustands Viterbi-
Entzerrer. Wenn alle slots allokiert sind, addiert sich das zu rund 1 GOp/s. Das erscheint hoch, allerdings
liegen dann auch die Teilnehmer-Datenraten in der Gr�o�enordnung von 1...2 Mbit/s.

7 Bewertung Software-Radio Terminal

Der Empf�anger gem�a� Software-Radio Konzept ist charakterisiert durch drei wesentliche Eigenschaften:
Richtungstrennung per Switch f�ur TDD, breitbandiger Analogteil sowie digitale Unterabtastung, De-
modulation und Kanalselektion. Blocking-Signale und Nachbarkanalst�orer pr�agen ganz wesentlich den
Aufwand, hinzu kommt eine sorgf�altige Dimensionierung von Intermodulationsprodukten und Synthesizer-
Genauigkeiten. Als weiterer entscheidender Punkt erweist sich die Analog/Digital-Schnittstelle, gepr�agt
durch die Abtastfrequenz, durch die Dezimation und die Synchronisation. Bei der digitalen Basisband-
Signalverarbeitung stellt der Entzerrer im Falle langer Impulsantworten bzw. gro�er Koh�arenzbandbreiten
eine Herausforderung dar. Die Verfahren zu Kanalcodierung und Interleaving sind bei den Systemen der
zweiten Generation relativ simpel, bei den verschiedenen Vorschl�agen zu UMTS relativ �ahnlich zueinander,
so da� hier keine besonderen Schwierigkeiten mit der gew�unschten Flexibilit�at und der Implementierung
zu erwarten sind.

Angesichts der weiteren rapiden Fortschritte in der digitalen Technologie erscheint das Software-Radio
Konzept f�ur ein 
exibles MST als sehr realistisch und vielversprechend, wenngleich noch viel Arbeit im
Detail erforderlich ist.
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