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Vorwort des Herausgebers

Mobilkommunikation ist weiterhin ein Wachstumsmarkt. Die fiir den Mobil-
funk am besten geeigneten Frequenzen liegen, wie man aufgrund der durch
die Ausbreitungsphysik gegebenen Randbedingungen weifs, im Bereich zwi-
schen 300 MHz und 7 GHz. Da nicht zu erwarten ist, dass dem Mobilfunk in
naher Zukunft neue Frequenzen zugeteilt werden, miissen verstarkt Signal-
verarbeitungsalgorithmen zur Effizienzsteigerung bei der Frequenznutzung
eingesetzt werden, um die Ressourcenknappheit zu iiberwinden.

Eine Gruppe dieser effizienzsteigernden Verfahren stellen die MIMO-Algo-
rithmen dar. MIMO (Multiple Input Multiple Output) bedeutet, dass der
Ubertragungskanal als lineares (zeitvariantes) System mit M Eingéingen
(Sendeantennen) und N Ausgingen (Empfangsantennen) interpretiert wird.
Ausgehend von der bekannten Shannonschen Formel fiir die Kanalkapazitét
kann man nun nachrechnen, dass die Kapazitidt von MIMO-Kanélen das
min(M, N)-fache der Kapazitiit eines einzelnen Kanals unter Beibehaltung
der Ubertragungsbandbreite bei konstant gehaltener Gesamtiibertragungs-
leistung erreichen kann. Bewiesen werden kann diese theoretische Aussage
allerdings nur unter gewissen Voraussetzungen. Zum Beispiel muss ange-
nommen werden, dass sowohl die Kanaleingangssymbole als auch die das
Ubertragungsverhalten zwischen den Sendeantennen und Empfangsanten-
nen bestimmenden Kanalkoeffizienten sowie die bei der Ubertragung hin-
zutretenden additiven Storgrofen unkorreliert sind und (komplexwertigen)
Normalverteilung gehorchen.

Eine Frage, die in diesem Zusammenhang sofort auftritt, ist natiirlich die
nach der Realisierbarkeit des von der Theorie versprochenen Kapazitétsge-
winns. Am besten lassen sich Skeptiker durch einen experimentellen Nach-
weis der durch den Einsatz von MIMO erreichbaren Kapazitdtsgewinne iiber-
zeugen. Dazu werden Hardware-Demonstratoren benotigt. In den vergan-
genen Jahren wurden an verschiedenen Forschungseinrichtungen erfolgreich
mehrere MIMO-Hardware-Demonstratoren gebaut und wissenschaftlich un-
tersucht. Der im Rahmen der Untersuchungen zur vorliegenden Dissertation
von Herrn Kuropatwinski-Kaiser entstandene Demonstrator unterscheidet
sich von den anderen dadurch, dass zu seinem Aufbau ausschliefslich auf
kommerziell im GSM/EDGE-Umfeld genutzte Bauelemente zuriickgegriffen
wurde. Die Bandbreite des hier betrachteten MIMO-Kanals betréigt also 200
kHz. Dariiber hinaus sind die Antennenarrays am Sender bzw. Empfanger
so grok, dass sie in den Deckel eines Laptops integriert werden kénnen.
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Herr Kuropatwinski-Kaiser hat mit der vorliegenden Dissertation MIMO-
Demonstrator basierend auf GSM-Komponenten folgende Beitrage zum Fort-
schritt von Wissenschaft und Technik geleistet:

e Die Entwicklung eines fiir MIMO-Systeme geeigneten Interleavingverfah-
rens zum Einsatz mit klassischen Kanalcodierungsalgorithmen

e Den Aufbau, die Kalibrierung und den Funktionsnachweis eines auf kom-
merziellen GSM/EDGE-Komponenten basierenden MIMO-Demonstra-
tors

e Den experimentellen Nachweis, dass auch mit einem solchen Demonst-
rator ein grofer Teil der theoretisch durch den Einsatz von MIMO zu
erwartenden Effizienzsteigerung in der Mobilfunkiibertragung realisierbar
ist

Karlsruhe im Dezember 2005

Friedrich Jondral
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Zusammenfassung

Seit etwa zwei Jahrzehnten ist eine rasante Entwicklung der mobilen Kom-
munikation zu beobachten. Die kontinuierlich steigende Anzahl von Perso-
nen, die am Mobilfunk teilnehmen, sowie die Einfiihrung neuer schnurloser
Systeme, wie z.B. UMTS oder WLAN, lésst die freien Bénder im Frequenz-
spektrum immer knapper werden. Aus diesem Grund gewinnt die Suche
nach neuen Technologien, die eine bessere Ausnutzung der zur Verfiigung
stehenden Ressourcen versprechen, immer mehr an Bedeutung. Zahlreiche
Veroffentlichungen zeigen, dass Systeme, die beim Sender und /oder Empfén-
ger mehrere Antennen verwenden, eine wichtige Rolle dabei spielen kénnen.
Diese Mehrantennensysteme machen die Ausnutzung der Komponente Raum
moglich, mit Hilfe derer z.B. eine Trennung von verschiedenen Nutzern eines
schnurlosen Kommunikationssystems erfolgen kann (SDMA: Space Division
Multiplex Access). Daraus ergibt sich eine Ersparnis anderer Ressourcen,
wie beispielsweise Zeit oder Frequenz. Besonders interessant sind dieser Ar-
beit zu Grunde liegende MIMO-Systeme, die sowohl beim Sender als auch
beim Empfinger mehrere Antennen verwenden. Diese sind in der Lage, die
spektrale Effizienz gegeniiber dem, was in heutigen Systemen erreichbar ist,
deutlich zu erhohen. Alternativ zur Erhohung der spektralen Effizienz kann
MIMO zur Verringerung der Sendeleistung in Kommunikationssystemen ein-
gesetzt werden.

In der vorliegenden Arbeit werden verschiedene Vorgehensweisen des Ein-
satzes von Mehrantennenverfahren beschrieben, wodurch der Leser einen
umfassenden Uberblick iiber diese sich schnell entwickelnden und mit Si-
cherheit in zukiinftigen Systemen eingesetzten Methoden erhalten wird.

Wihrend die MIMO-Forschungen in bislang erschienenen Publikationen eher
theoretischer Natur sind und sich hauptséchlich mit der MIMO-spezifischen
Signalverarbeitung bzw. der Modellierung der MIMO-Kanéle beschéftigen,
hat die vorliegende Arbeit vor allem praktische Aspekte einer MIMO-Uber-
tragung zum Gegenstand. Dabei wird die Realisierung eines kompletten
Mess-Systems préasentiert, mit dem die Performance einiger im Demonst-
rator implementierter MIMO-Algorithmen unter realen Bedingungen veri-
fiziert wird. Obwohl die im Rahmen dieser Arbeit zu testenden MIMO-
Verfahren ohne Kanalkenntnis am Sender arbeiten, wird durch eine einfache
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Erweiterung des Demonstrators die Moglichkeit vorgestellt, auch MIMO-
Techniken, die iiber Lang- oder Kurzzeitkanalkenntnis am Sender verfiigen,
zu testen. Die Losung der beim Entstehen des Demonstrators gestellten
praktischen Aufgaben, wie z.B. die Schnittstellen-Programmierung, die DSP-
Implementierung notwendiger Algorithmen in Festkommarechnung oder die
Auswahl und Inbetriebnahme der fiir den Aufbau des Demonstrators ver-
wendeten Komponenten, gilt ebenfalls als wichtiger Bestandteil dieser Ar-
beit. Durch den Einsatz eines im Rahmen dieser Arbeit entwickelten und
aufgebauten einfachen, aber sehr flexiblen Arrays mit Dipolantennen wird
der Einfluss einer Polarisations- bzw. Patterndiversitat auf die Performance
eines MIMO-Systems untersucht.
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1 Einleitung

In der heutigen Kommunikation steigt der Bedarf an neuen Diensten, wie
z.B. Video-Ubertragungen oder Online-Spielen, immer mehr. Hierfiir ist der
Austausch grofser Datenmengen nétig. Besonders in der schnurlosen Kom-
munikation, in der das Frequenzspektrum dicht belegt ist und nur begrenzt
zur Verfligung steht, stellt dieser Bedarf eine grofse Herausforderung fiir die
Netzwerkbetreiber und Endgerdtehersteller dar. Sie stehen vor der Aufgabe,
eine grofere Menge an Daten ohne zusétzlichen Bandbreitebedarf zu {iber-
tragen, woraus sich letztendlich eine hohere Kapazitédt eines Kommunika-
tionssystems ergeben soll.

Die Kapauzitéitsgrenze einer einzelnen Verbindung zwischen Sender und Emp-
fanger wurde von Shannon abhéngig vom empfangenen Signal-zu-Rausch-
verhéltnis (SN R) und von der verwendeten Bandbreite (B) formuliert. Die
maximale Kapazitit eines Single Input Single Output (SISO) Ubertragungs-
kanals, bei dem jeweils nur eine Antenne auf der Sender- und Empféingerseite
verwendet und durch additives weifses Rauschen gestort wird, ist mit folgen-
der Gleichung definiert [45]:

C =B-1d(1+ SNR) (1.1)

Demgegeniiber bezieht sich die System-Kapazitéit auf den summierten Da-
tendurchsatz aller Nutzer in einer Zelle, wenn das gesamte System in Betrieb
ist (d.h. inklusive der negativen Effekte und Interferenzen, die von den be-
nachbarten Zellen kommen). Im Regelfall kann die Shannon-Grenze nicht
erreicht werden.

Um diesen Anforderungen nach héheren Datenraten ohne zusétzlichen Band-
breitenbedarf gerecht zu werden, wird versucht, sowohl bei den existierenden
als auch bei den zukiinftigen schnurlosen Kommunikationssystemen eine ho-
here spektrale Effizienz zu erreichen. Diese ist als die Kapazitiat, die auf
die verwendete Bandbreite normiert wurde, definiert (gemessen in Bit pro
Sekunde pro Hertz (bps/Hz) fiir eine einzelne Verbindung oder in Bit pro
Sekunde pro Hertz pro Zelle (bps/Hz/cell) fiir das gesamte System).

Zu den Moglichkeiten, diese Bandbreiteneffizienz zu erhéhen, gehoren u.a.
verbesserte Verfahren der Modulation und Codierung (z.B. OFDM, Turbo
Codes, Trellis-Coded Modulation, Joint Source-Channel Coding), verbes-
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serte Signalverarbeitung (z.B. Joint Detection, Turbo Equalization) oder
verbessertes Ressourcen-Management. Die daraus resultierende Erhohung
der Bandbreiteneffizienz wird jedoch relativ gering ausfallen, denn mit Hilfe
der genannten Verfahren ist es lediglich moglich, sich der Shannon-Grenze
zu ndhern. Um die System-Kapazitdt deutlich zu steigern, miisste man eine
weitere Dimension in Betracht ziehen.

Wiéhrend Zeit, Frequenz und Code untrennbar miteinander verkniipft sind,
wodurch die darauf basierenden Verfahren allesamt gleichen Beschrankungen
unterliegen, stellt die Dimension Raum, deren Nutzung durch den Einsatz
mehrerer Antennen erfolgt, eine neue Moglichkeit der Kapazititserweite-
rung dar. Die klassische Shannon-Grenze wird in diesem Fall durch eine
neue "Shannon”™Kapazitdt fiir Mehrantennensysteme ersetzt, die um einige
Grofenordnungen hoher liegen kann.

1.1 Einfiihrung in Mehrantennensysteme

Zu den sehr erfolgversprechenden Verfahren, die mehrere Antennen bei Sen-
der und/oder Empfinger voraussetzen, gehoren als Spezialfalle MISO (Mul-
tiple Input Single Output), SIMO (Single Input Multiple Output) und vor
allem auch MIMO (Multiple Input Multiple Output) [41].

Kanal Empfénger

MISO 1

SIMO M
101 0 .
4“_\( A N : | Empfénger

MIMO 1

Kanal ‘| Empfénger

Abb. 1.1 Ubersicht verschiedener Mehrantennensysteme
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Wihrend SIMO und MISO mit nur einem Antennenelement beim Sender
bzw. Empfanger auskommen (siehe Abb. 1.1), benstigt MIMO sowohl beim
Sender als auch Empfanger mehrere Antennenelemente (d.h. beidseitig An-
tennenarrays). Trotz des groferen Aufwands, der aus der Verwendung meh-
rerer Antennenelemente und Transceiver-Zweige beim Sender und Empfén-
ger resultiert, sind MIMO-Verfahren sehr interessant, da diese theoretisch
eine enorme Erhohung der Bandbreiteneflizienz (in bps/Hz) ermoglichen
[28, 29, 55, 62]. Fiir ein geniigend hohes SN R und eine stark streuende Aus-
breitungsumgebung (rich scattering) verhélt sich die Bandbreiteneffizienz
proportional zur Anzahl der Sendeantennen (sofern mindestens ebenso viele
Empfangsantennen verwendet werden) [29].

1.2 Hintergrund der Arbeit

Basierend auf den Pionierarbeiten zu MIMO [28, 29, 62] wurden in der
Vergangenheit sowohl theoretische Kapazitétsbetrachtungen als auch Sende-
und Empfangsalgorithmen fiir MIMO intensiv untersucht, siehe z.B. [7, 8,
17, 27, 30, 42, 43, 65]. Neben diesen meist rein theoretischen bzw. auf
(mehr oder weniger realistischen) Simulationen und Modellen basierenden
Betrachtungen gibt es bislang nur wenige Publikationen {iber praktisch auf-
gebaute MIMO-Systeme, anhand derer sich die theoretischen Vorhersagen
untermauern liefien (siehe z.B. [13, 36, 60]).

Es ist daher noch nicht unmittelbar moglich, den realen Gewinn an Band-
breiteneffizienz durch den Einsatz von MIMO einerseits und den hierfiir not-
wendigen Zusatzaufwand bei Sender und Empfénger andererseits zu ermit-
teln. Letztlich ist aber das Verhiltnis von Zusatzkosten und zusétzlichem
Datendurchsatz ausschlaggebend dafiir, ob MIMO 6konomisch sinnvoll ist.
Es ist daher sehr interessant, durch den Aufbau eines MIMO-Systems die
sich unter realistischen Randbedingungen (d.h. reale Umgebung, reale An-
tennen inklusive z.B. mutual coupling, zeitvariante Kanéle, beliebige Array-
Geometrie und -Orientierung) ergebenden Datendurchsétze und den hierfiir
erforderlichen Aufwand bzw. die Kosten fiir analoge Hardware (Antennen
und Transceiver) und Basisbandprozessierung zu ermitteln, insbesondere fiir
ein mobiles Terminal.

1.3 Aufgabenstellung

Ziel der Arbeit ist der Aufbau eines MIMO-Labor-Hardware-Demonstrators
sowie die Untersuchung verschiedener MIMO-Ubertragungstechniken. Hierfiir
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sollen fiir eine Auswahl der fiir den Einsatz im Demonstrator vorgesehenen
Verfahren Performance-Simulationen durchgefiihrt werden. Neben der Echt-
zeitimplementierung verschiedener MIMO-Algorithmen soll mit dem De-
monstrator die Aufnahme realer MIMO-Kanéle fir die Bewertung typi-
scher Szenarien einer Indoor-Umgebung bzw. unterschiedlicher Antennen-
arrays moglich werden. Um den Aufwand hierfiir moglichst gering zu hal-
ten, sollen soweit als mdoglich bereits vorhandene Komponenten verwendet
werden, insbesondere fiir die analoge Signalverarbeitung (z.B. GSM/EDGE-
Transceiver). Untersucht werden soll der gesamte Aufbau des Sende- und
Empfangssystems mit mehreren separaten Pfaden. Weiterhin soll ein Sende-
und Empfangsantennenarray entwickelt und aufgebaut werden. Die Anten-
nenpolarisation und der Antennenabstand in den Arrays sollen flexibel ein-
stellbar sein. Es wird davon ausgegangen, dass die Performance eines 8PSK-
tauglichen EDGE-Empfangspfades auch fiir die in einem vollstédndig adapti-
ven MIMO-System benotigten unterschiedlichen Modulationsarten (d.h. fiir
die adaptive Modulation mit z.B. BPSK, QPSK, 8PSK, 16QAM) ausrei-
chend ist.

Ziel beim Empfénger ist es, ein Set von Basisbandsignalen in der Weise zu fil-
tern und zu digitalisieren, dass anschliefsend die digitale Signalverarbeitung
erfolgen kann. Als Prozessor wird der speziell fiir batteriebetriebene, mo-
bile Terminals entwickelte Typ der Firma Analog Devices , BlackFin* vorge-
schlagen, um den Anspruch an die notwendigen Algorithmen, auf zukiinftige
mobile Terminals portierbar zu sein, zu unterstreichen.

Das Hauptaugenmerk der Arbeit liegt auf der Basisband-Signalverarbeitung
und hier wiederum vor allem auf der empfangsseitigen Verarbeitung fiir den
Downlink (d.h. im mobilen Terminal), da zukiinftige mobile Applikationen
voraussichtlich hauptsachlich im Downlink einen wesentlich erhéhten Daten-
durchsatz erfordern. Soweit nicht abweichend vermerkt, beschréankt sich die
weitere Darstellung auf den hier besonders relevanten MIMO-Downlink.

Die sende- und empfangsseitige Basisband-Signalverarbeitung hangt wesent-
lich von der Art des eingesetzten MIMO-Verfahrens ab. So geht z.B. V-
BLAST ( Vertical Bell Labs Layered Space Time) 28, 30, 36] davon aus, dass
der Sender keinerlei Informationen iiber den Kanal besitzt und daher gleich-
zeitig verschiedene Datenstrome {iber die Sendeantennen abstrahlt. Durch
den Einsatz von linearen (z.B. MMSE) oder nichtlinearen Algorithmen (z.B.
Successive Interference Cancellation SIC) werden die beim Empfanger an-
kommenden Datenstrome wieder getrennt. Fiir nicht zeitdispersive (flat fa-
ding) bzw. frequenzselektive Kanéle finden sich ndhere Details z.B. in [4, 7, 9,
11, 20, 30, 36, 53, 75]. Die genaue Beschreibung des V-BLAST Algorithmus
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folgt in Kapitel 4.1. V-BLAST erfordert sendeseitig keine besondere Signal-
verarbeitung und kann fiir die Empfangsprozessierung bei einem MIMO-
System mit sendeseitiger Kenntnis der Langzeit-MIMO-Kanaleigenschaften
als Basis gewdhlt werden. Da aufserdem im Rahmen der 3GPP Standardi-
sierung (3"¢ Generation Partnership Project) die Firma Lucent einen auf
V-BLAST basierenden MIMO-Vorschlag eingereicht hat, ist es sinnvoll, die
flir V-BLAST notwendige Prozessierung in der Implementierung zu bertick-
sichtigen.

Praktische Aspekte, die noch nicht erwdhnt worden sind, aber fiir deren
Untersuchung der MIMO-Demonstrator ebenfalls herangezogen werden soll,
sind z.B. der Einfluss der Korrelationen zwischen den MIMO-Subkanélen
(durch variable Antennengeometrie bzw. variablen Antennenabstand bei Sen-
der und Empfénger) [17, 68] oder der Einfluss von Kanalschétzfehlern [56].
Sofern mit GSM/EDGE-Transceivern gearbeitet wird, kann in Indoor-Umge-
bung nadherungsweise von einem nicht frequenzselektiven Kanal ausgegangen
werden, da die Signalbandbreite von ca. 200 kHz in der Regel sehr viel kleiner
ist als die Koharenzbandbreite. Eine Implementierung der zuvor genannten
Algorithmen geniigt daher fiir diesen Fall.

1.4 Gliederung der Arbeit

Nach einer Einfiithrung in die Mehrantennensysteme und der Spezifizierung
der Aufgabenstellung im ersten Kapitel wird in Kapitel 2 detailliert auf die
unterschiedlichen Verfahren eingegangen, in denen beim Sender und/oder
Empfénger mehrere Antennen verwendet werden. Im Speziellen werden Sen-
de- und Empfangs-Diversity sowie Beamforming-Methoden als Beispiele fiir
MISO bzw. SIMO-Techniken erldutert. Dabei stellt das dargelegte Alamouti-
Verfahren ein klassisches Beispiel der Sende-Diversity dar. Zum Abschluss
des Kapitels wird das MIMO-Prinzip genauer erklért, das eine gleichzeitige
Ubertragung mehrerer Datenstrome innerhalb desselben Frequenzkanals so-
wie unter Verwendung gleicher Codes erméglicht.

Im dritten Kapitel werden die Grundlagen, auf denen diese Arbeit basiert,
vorgestellt. Das Kapitel beginnt mit der Beschreibung der Eigenschaften
eines Mobilfunkkanals, der bei einer schnurlosen Kommunikation in einer
stark streuenden Umgebung existiert. Dieser wird bei den im Rahmen dieser
Arbeit vorgenommenen Auswertungen realer Kanéle als Referenz verwendet.
Anschliefsend wird das Thema der Dopplerverschiebung bzw. Kohéirenzzeit
behandelt, das bei einem mobilen System ebenfalls beriicksichtigt werden
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muss. Dem folgt die Beschreibung eines MIMO-Kanals fiir ein frequenz-
flaches Fading, die Definition des SNR in einem MIMO-System und die
Bestimmung der MIMO-Kapazitét, die als Bewertungsmafs der unterschied-
lichen Ubertragungs-Szenarien verwendet wird.

Kapitel 4 gewéhrt einen tieferen Einblick in verschiedene MIMO Sende- und
Empfangsarchitekturen. Eine Auswahl daraus wurde in dem im Rahmen
dieser Arbeit aufgebauten Demonstrator implementiert. Zu Beginn wird auf
die bei BLAST einsetzbaren Empfangsalgorithmen bzw. Detektoren einge-
gangen. Im Anschluss daran werden Moglichkeiten zur Verbesserung der
Bitfehlerrate einer MIMO-Ubertragung durch den Einsatz der klassischen
Kanalcodierung aufgezeigt. Abschliefsend werden MIMO-Systeme, die iiber
Kanalkenntnis am Sender verfiigen, untersucht.

Der Aufbau des MIMO-Demonstrators wird in Kapitel 5 ndher erlautert.
Nach der Zusammenfassung der wichtigsten System-Parameter erfolgt eine
detaillierte Beschreibung seiner Komponenten. Beginnend mit den sowohl
beim Sender als auch beim Empfénger verwendeten Antennenarrays werden
die Bauteile des Senders beschrieben. Hierbei werden diese Komponenten des
Senders in drei Gruppen, d.h. Basisbandverarbeitungs-, Mixed-Signal- und
RF-Gruppe, unterteilt. Fiir den aufgebauten MIMO-Demonstrator wird in
diesem Kapitel eine spezielle an die Demonstrator-Eigenschaften angepasste
Rahmen- und Burststruktur fiir die Dateniibertragung definiert. Ahnlich wie
beim Sender folgt die Beschreibung der Bauteile des Empféngers, gegliedert
in RF-, Mixed-Signal- sowie Basisband-Komponenten.

Um die Echtzeitprozessierung zu erméglichen, wurde ein Festkomma-DSP
beim Empfanger des Demonstrators eingesetzt, in welchem die Empfangs-
algorithmen implementiert wurden. Dies wird in Kapitel 6 erlautert. Da-
bei werden speziell die Aspekte der Signalverarbeitung bei der Festkomma-
Rechnung behandelt.

Im siebten Kapitel erfolgt die Analyse und Bewertung der erzielten Simula-
tions- und Messergebnisse. Mit Hilfe der durchgefiihrten Simulationen wer-
den die Performance-Unterschiede der implementierten MIMO-Empféanger
fiir die im Demonstrator einsetzbaren Modulationsarten untersucht. Weiter-
hin wird die Verbesserung der Bitfehlerrate einer MIMO-Ubertragung durch
den Einsatz eines Verfahrens der klassischen Kanalcodierung analysiert.

Auf Grund der mit Hilfe des MIMO-Demonstrators durchgefiihrten Messun-
gen werden zum Einen die dort implementierten MIMO-Empfangsalgorith-
men unter realen Bedingungen verifiziert (z.B. beim Einsatz unterschiedli-
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cher Antennenarrays). Zum Anderen wird eine Charakterisierung der typi-
schen Szenarien einer Indoor-Umgebung realisiert.



8

1 Einleitung



2 Ubersicht verschiedener Mehr-
antennenverfahren

Im ersten Kapitel wurde angedeutet, dass der Einsatz mehrerer Antennen
in der Kommunikationstechnik eine deutliche Verbesserung der schnurlo-
sen Verbindung im Sinne der Bandbreiteneffizienz liefern kann, sofern be-
stimmte Voraussetzungen erfiillt sind. Die Mehrantennensysteme koénnen
aber auch lediglich zur Verbesserung der Verbindungsqualitdt dienen, wie
das in SIMO- oder MISO-Systemen oft der Fall ist. Durch geschickte Kom-
bination von empfangenen bzw. gesendeten Signalen wird das SNR am
Empfianger maximiert. Dies resultiert in kleineren Bit-Fehler-Raten (BER)
wihrend der Ubertragung oder erméglicht die Verwendung von héherstufi-
gen Modulationsverfahren. In solchen Systemen, die nur eine Antenne auf
der Sender- bzw. Empfangerseite verwenden, ist es allerdings nicht moglich,
mehrere unabhéngige Datenstrome zur gleichen Zeit und im gleichen Fre-
quenzkanal zu {ibertragen. Im Gegensatz dazu bietet MIMO fiir ein genii-
gend hohes SNR und eine stark streuende Ausbreitungsumgebung (rich
scattering) eine enorme Erhohung der Bandbreiteneflizienz (in bps/Hz), in-
dem mehrere unabhéngige Datenstrome sowohl gleichzeitig als auch im sel-
ben Frequenzkanal iibertragen werden. Die géngigsten Techniken, die in
SIMO- bzw. MISO-Systemen eingesetzt werden, sind Sende- bzw. Empfangs-
Diversity und Beamforming. In den folgenden Abschnitten werden diese
Techniken sowie die Eigenschaften eines MIMO-Systems genauer beschrie-
ben.

2.1 Sende- und Empfangs-Diversity

Die Sende- bzw. Empfangs-Diversity-Techniken werden hauptséchlich zur
Qualitétsverbesserung einer Verbindung verwendet, indem die negativen Ef-
fekte der Empfangspegeleinbriiche, auch fast fading genannt, reduziert wer-
den (siehe Kapitel 3.1). Diese Methoden sind bereits in heutigen Kommuni-
kationssystemen wie GSM oder UMTS weit verbreitet und werden vor allem
in den Basisstationen eingesetzt. Die Applikationen auf der Seite des mo-
bilen Terminals werden jedoch ebenfalls in Erwigung gezogen. Sende- bzw.
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Empfangs-Diversity nutzt die zufillige Natur einer Ubertragung auf dem
Radiokanal, indem sie unabhingige (oder zumindest stark unkorrelierte)
Signalpfade fiir die Kommunikation findet [63]. Die einfachste Form einer
Empfangs-Diversity stellt das so genanunte selection combining (SC) Verfah-
ren dar, bei dem aus allen Signalen, die an den verschiedenen Empfangsan-
tennen ankommen, das Signal mit dem grofiten SN R ausgesucht und zur wei-
teren Verarbeitung herangezogen wird. Dieses Verfahren ist relativ einfach zu
implementieren. Hinsichtlich des Diversitatsgewinns stellt es allerdings nicht
die optimale Losung dar, da es nur die Information des Empfangszweiges mit
dem besten SN R ausnutzt. Bessere Ergebnisse konnen mit dem Einsatz des
sog. mazimal ratio combining (MRC) erreicht werden. Hier werden alle emp-
fangenen Signale entsprechend gewichtet, wodurch das SNR am Empféin-
ger optimiert werden kann (vgl. [46, 63]). Der Implementierungsaufwand fiir
dieses Konzept ist allerdings deutlich grofer als fiir das SC-Verfahren.
Erginzend dazu stellt STBC (space time block coding) eine einfache Moglich-
keit der Sende-Diversity dar, die bereits in UMTS Release 99 unter dem
Namen space time transmit diversity (STTD) standardisiert wurde. Fiir den
Fall von zwei Sende- und einer (oder mehrerer) Empfangsantenne(n) hat Ala-
mouti ein Verfahren vorgeschlagen [5], das heutzutage als klassisches Beispiel
fiir Sende-Diversity verwendet und im Folgenden kurz vorgestellt wird.

In Abb. 2.1 ist ein Prinzipblockschaltbild der Sende-Diversity mit STBC
nach Alamouti dargestellt (hier fiir eine Empfangsantenne). Die komplexen
Datensymbole x werden jeweils paarweise verarbeitet, wobei zwei zeitlich
aufeinander folgende Datensymbole jeweils in zwei Signale umgesetzt wer-
den, die iiber die Antennen 0 und 1 gesendet werden. Die Symbolrate &ndert
sich daher gegeniiber dem System mit nur einer Antenne nicht.

Aus Abb. 2.1 folgt, dass zum Zeitpunkt k& das Symbol z(k) von der An-
tenne 0 und das Symbol z(k + 1) von der Antenne 1 {ibertragen werden.
Zum Zeitpunkt k + 1 werden dann entsprechend —z*(k + 1) und z* (k) von
den Antennen 0 und 1 gesendet. Dabei bezeichnet der Stern den konjugiert
komplexen Wert. Es wird zusétzlich angenommen, dass der Kanal zu diesen
zwei aufeinander folgenden Zeitpunkten & und k + 1 als konstant betrachtet
werden kann. Wie im Folgenden gezeigt wird, liegt der Vorteil des Alamouti-
Verfahrens darin, dass die Detektion der gesendeten Datensymbole mit Hilfe
einer einfachen Matrix-Multiplikation realisiert werden kann.

Mit den komplexen Koeffizienten h, bzw. h; wird der Kanal zwischen An-
tenne 0 bzw. Antenne 1 und der Empfangsantenne beschrieben.
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Abb. 2.1 Sende-Diversity mit STBC nach Alamouti

Damit lassen sich die am Empfanger ankommenden Symbole r(k) und
r(k + 1) wie folgt angeben:

r(k) = hg-z(k)+ hy - x(k+1) +n(k)

rk+1) = —hg-z"(k+1)+hy - 2" (k) + n(k+1) (2.1)

Dabei bezeichnen n(k) und n(k + 1) die Abtastwerte des Rauschens.
Definiert man einen Vektor y(k):

16 = |4 | =[G 22
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und eine Matrix H 4

[h by
=i 5] 23

so kann das Ubertragungsverhalten durch
glk) =H, - (k) + (k) (2.4)
beschrieben werden. Der Vektor Z(k) setzt sich aus den zeitlich aufeinander

folgenden Symbolen z(k) sowie z(k+ 1) und der Vektor 7i(k) aus n(k) sowie
n*(k 4 1) zusammen. Man erkennt, dass das folgende Matrizen-Produkt

H _ QS Ql . ﬁo ﬁ1
miom, = 3 5] 5
|hol* + 1hy | 0

{ 0 [kl + [hy? (2:5)

eine Diagonalmatrix darstellt. Dabei bezeichnet ﬂg die konjugiert kom-
plex Transponierte der H , Matrix. Die iibertragenen Symbole kénnen daher
durch eine Matrix-Vektor-Multiplikation

HY (k) = (|hol? + |hy|?) - Z(k) + HY - 2a(k) (2.6)

zuriickgewonnen werden. Voraussetzung hierfiir ist, dass die Kanalkoeffizien-
ten am Empfénger bekannt sind.

Der Signalvektor Z(k) wird also mit einer Konstanten multipliziert, die sich
aus den Betrigen der Kanalkoeffizienten ergibt. Da die Betrage der Kanal-
koeffizienten in obiger Beziehung addiert werden, erfolgt die Verkniipfung der
Symbole auf konstruktive Weise. Das Rauschen wird inkoh&rent verkniipft
und dadurch deutlich weniger verstirkt als das Nutzsignal. Auf diese Weise
lasst sich ein deutlicher Diversitdtsgewinn erzielen.

Wie bereits erwéhnt, liegt das Hauptaugenmerk der Sende- und Empfangs-
Diversity-Methoden auf der Qualitéitsverbesserung einer einzelnen Verbin-
dung, was nicht unbedingt zur Optimierung des gesamten Systems fithren
muss. Zum Beispiel wird bei der STTD-Methode die Sendeleistung in alle
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Richtungen abgestrahlt, was zu zusétzlichen Interferenzen bei den anderen
Teilnehmern fithren kann.

FEin weiteres wichtiges Merkmal, das sowohl bei der Beschreibung der Diver-
sity- als auch der in Kapitel 2.2 beschriebenen Beamforming-Methoden zu
erwihnen ist, ist der Antennenabstand innerhalb eines Antennenarrays. Wéh-
rend sich dieser Abstand beim Beamforming in einer Gréfenordnung von
einer halben Wellenldnge bewegt, ist er im Falle der Diversity-Techniken
stark von der Sender- und Empféingerumgebung abhéngig. Dennoch bleibt
er fiir eine typische Umgebung einer schnurlosen Verbindung ebenfalls in der
Grofenordnung einer halben Wellenldnge beim mobilen Teilnehmer.
Besonders bei der Integration eines Antennenarrays in ein mobiles Terminal,
in dem der vorhandene Platz sehr begrenzt ist, ist der so gewdhlte Abstand
oft immer noch zu grofs. In diesem Fall ist es auch moglich, den Diversity-
Gewinn durch unterschiedliche Polarisationen der Antennenelemente im An-
tennenarray zu erreichen. Diese platzsparende Form der rdumlichen Diver-
sity, die oft Polarisations-Diversity genannt wird, stellt eine effektive Alter-
native zu klassischen Diversity-Methoden dar, bei denen die Arrays aus in
ausreichendem Abstand voneinander angeordneten Antennen bestehen.

2.2 Beamforming

Neben den rdumlichen Diversity-Methoden existieren auch andere Méglich-
keiten, den negativen Effekten des fast fading entgegenzuwirken, wie z.B.
Zeit-Diversity durch Codierung und Interleaving oder Frequenz-Diversity
durch Entzerrer oder Rake-Empfinger, bei denen Sende- bzw. Empfangs-
Diversity keinen signifikanten Gewinn fiir eine Verbindung mehr bringt. In
solchen Fillen wire es von Vorteil, die gesamte Sendeleistung gezielt in
Richtung des Empfangers abzustrahlen. Bei dieser als Sende-Beamforming
bezeichneten Technik werden die Signale der einzelnen Elemente eines An-
tennenarrays in Phase und Amplitude so kombiniert, dass eine Keule in
Richtung des Empféngers entsteht (siche Abb. 2.2). Die Sendeleistung in
Richtung der anderen Teilnehmer wird dagegen idealerweise minimiert. Der
Hauptvorteil dieser Methode ist die deutliche Verringerung der Interferenzen
bei den anderen mobilen Teilnehmern, was zu Leistungs- und Durchsatzstei-
gerung des gesamten Systems fiihrt. Im Gegensatz zu herkémmlichen Me-
thoden der Ressourcen-Aufteilung, in denen die Nutzer mittels Frequenz,
wie in frequency division multiple access (FDMA), Zeit, wie in time division
multiple access (TDMA), oder Code, wie in code division multiple access
(CDMA), unterschieden werden, kann in diesem Fall die Trennung einzelner
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Nutzer nur im Raum erfolgen, wie in space division multiple access (SDMA),
was selbstverstandlich eine Kapazitédtssteigerung des gesamten Systems zur
Folge hat. Zusétzlich oder alternativ zum Sende-Beamforming kann auch
das Empfangs-Beamforming eingesetzt werden, um das Empfangssignal un-
ter Beriicksichtigung der Ubertragungsbedingungen in Empfangsrichtung zu
optimieren.

Empfanger 2
ptang

Beamforming
Sender

Empfinger 1
Abb. 2.2 Beispiel fiir MISO (hier Beamforming fiir SDMA)

Die spezifischen Signalprozessierungs-Algorithmen beim Beamforming, auf
die an dieser Stelle nicht néher eingegangen wird, konnen aus [49] oder [51]
entnommen werden.

2.3 MIMO

Die bisher beschriebenen Mehrantennenverfahren hatten zum Ziel, entweder
die negativen Effekte des fast fading oder die Interferenzen bei den anderen
Nutzern zu minimieren. Die Idee des MIMO-Verfahrens, auch rdumliches
Multiplexing genannt (siche Abb. 2.3), ist, den Mehrpfad-Interferenzen, die
zu Pegeleinbriichen fithren, nicht entgegenzuwirken, sondern sie gezielt zur
gleichzeitigen Ubertragung mehrerer unabhiingiger Datenstrome innerhalb
desselben Frequenzkanals und unter Verwendung gleicher Codes auszunutzen.
Aus diesem Ansatz resultierte ein grofies Interesse an rdumlichen Multi-
plexing-Architekturen, von denen Bell Laboratories Space-Time (BLAST),
ein Vorschlag der Firma Lucent Bell Labs, zu den wohl bekanntesten gehort.
Hier werden die unabhéngigen Datenstrome gleichméfig auf alle Elemente
des Antennenarrays verteilt und auf einem physikalischen Kanal gesendet.
Aufgrund der Wellenausbreitung auf diesem Kanal wird jedoch an jeder
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Empfangsantenne eine Uberlagerung dieser Datenstrome ankommen. Wenn
der Ausbreitungskanal eine starke Streuung (rich scattering) verursacht, d.h.,
wenn die aus unterschiedlichen Elementen des Antennenarrays gesendeten
Signale iiber unkorrelierte Pfade iibertragen werden, ist es beim Empfanger
moglich, diese Uberlagerung der Datenstréme wieder riickgéingig zu machen
und die gesendeten Symbole zu detektieren.

MIMO- |-
Sender |-

Streuer

MIMO-

: Empfianger

L =3

Abb. 2.3 Beispiel fiir MIMO (hier rdumliches Multiplexing)

Mittlerweile wurden auch andere, fortgeschrittene Verfahren entwickelt, die
die Kanalinformation am Sender ausnutzen. Durch geeignete Gewichtung
der Antennen lenken diese Techniken die gleichzeitig gesendeten Symbole
in bestimmte Richtungen, wodurch der Durchsatz weiter verbessert und der
Empfang vereinfacht werden kann. Wie beim BLAST wird der Datenstrom
aufgeteilt. Jeder so erhaltene Bitstrom wird codiert und auf ein passendes
Konstellationsdiagramm (z.B. BPSK, QPSK) moduliert. Die Wertigkeit der
digitalen Modulation (d.h. die Datenrate) jedes Datenstroms héngt dabei
von der Qualitdt des rdumlichen Kanals ab, iiber welchen die abgebildeten
Symbole iibertragen werden. Beim Empfanger werden die gesendeten kom-
plexen Symbole wieder getrennt, demoduliert und dekodiert. Eine genauere
Beschreibung der hier nur im Ansatz vorgestellten Verfahren folgt in Kapitel
4.

Neben der Erhohung der Datenrate durch rdumliches Multiplexing lésst
sich mit Hilfe der MIMO-Technik auch die Zuverlissigkeit der Ubertragung
verbessern. Dadurch kann die Bitfehlerrate bei vorgegebener Sendeleistung
oder die Sendeleistung bei vorgegebener Bitfehlerrate reduziert werden z.B.
MIMO-Diversity (TX/RX).

Aus dieser Einfithrung in die MIMO-Technik wird ersichtlich, dass das rdum-
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liche Multiplexing eine gleichzeitige Ubertragung mehrerer Datenstréme in-
nerhalb des gleichen Frequenzkanals sowie unter Verwendung gleicher Codes
ermoglicht, was in der Vergangenheit nicht realisierbar schien. Im Gegensatz
zu den anderen Technologien eréffnet MIMO eine v6llig neue Dimension, den
Datendurchsatz deutlich zu erhéhen.



3 Theoretische Grundlagen der
MIMO-Ubertragungstechnik

Nach der Einfithrung in die MIMO-Kommunikationstechnik finden sich im

vorliegenden Kapitel die theoretischen Grundlagen, auf welchen diese Arbeit
basiert.

3.1 Mobilfunkkanale

Bei der schnurlosen Kommunikation tritt das Phéanomen der Mehrwegeaus-
breitung auf, das durch Reflektion und Streuung der elektromagnetischen
Wellen verursacht wird (z.B. an verschiedenen Gegenstinden im Raum oder
an Gebéduden).

-107

normierter Empfangspegel [dB]

-304 ~A2

Weg bzw. Zeit

Abb. 3.1 Signal Fading
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Dadurch durchlaufen die Wellen eine grole Anzahl von Ausbreitungspfa-
den und erreichen den Empfianger mit zufélligen Amplituden, Phasen und
Laufzeitverzégerungen, wobei in dieser Arbeit, wie in der Einleitung erwéhnt
wurde, die Laufzeitverzogerungen wegen der Indoor-Umgebung und der rela-
tiv kleinen Signalbandbreite von ca. 200 kHz vernachléssigt werden koénnen,
d.h., wenn nicht anders vermerkt, beziehen sich die weiteren Betrachtungen
auf das nicht frequenzselektive Fading (flat fading). Die einzelnen Wellen
konnen sich entweder konstruktiv oder destruktiv iiberlagern, je nachdem
wie grofs die relative Phasendifferenz zwischen ihnen ist. Dies fithrt zum so
genannten fast fading (small scale fading), da sich die Einbriiche durch mi-
nimale Bewegung des mobilen Teilnehmers oder durch geringe Variation der
Umgebung verdndern. Zwei baugleiche Empfinger, die nur ein kurzes Stiick
voneinander entfernt sind, kdnnen so bereits Pegelunterschiede von 20 dB
und mehr anzeigen. Abb. 3.1 zeigt einen typischen Pegelverlauf auf einer
Empfangsantenne bei schnurloser Kommunikation. Die mittlere Entfernung
zwischen den Pegeleinbriichen liegt etwa bei der Halfte der Sendewellenléange
(A/2). Aus dem Pegelverlauf in Abb. 3.1 l&sst sich ein lokaler Mittelwert be-
rechnen, der iiber kurze Distanzen konstant bleibt. Die langsamen Schwan-
kungen dieses Mittelwertes, auch slow fading (large scale fading) genannt,
werden nicht durch den Effekt der Mehrwegeausbreitung verursacht, son-
dern im Wesentlichen durch Abschattungseffekte [25].

3.1.1 Statistik von Empfangssignal-Amplitude und
-Phase

Fiir den Fall einer stark streuenden Umgebung, bei der die einzelnen Aus-
breitungspfade unabhéngig voneinander bleiben, lasst sich die Statistik der
Signalamplitude an einer Empfangsantenne sehr gut mit der Rayleigh-Vertei-
lung approximieren. Dieser mittelwertfreie, komplexe, gauss’sche Prozess
kann durch Gleichung 3.1 ausgedriickt werden (vgl. [25], [46] und [61]).

fa(A) = —e > (3.1)

Dabei stellt A die Amplitude des komplexen Signals und o2 die Varianz
des Real- bzw. Imaginirteils desselben dar. Der Mittelwert E{A}, der qua-
dratische Mittelwert E{A?} und die Varianz 0% dieser Rayleigh-Verteilung
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betragen entsprechend:
Bl = [ ania= 3o (52)
0
E{A?} :/ A?fA(A)dA = 202 (3.3)
0

Var{A} = 02 = E{A%} — E2{A} = (2 — )02 (3.4)

S

[\)

Die Phase des empfangenen Signals wird unabhéngig von der Signalampli-
tude beeinflusst und ist in dem Intervall [—m, ) gleichverteilt.

Besteht zwischen Sender und Empfianger eine direkte Sichtverbindung, be-
sitzt der dem empfangenen Signal zu Grunde liegende gauss’sche Zufallspro-
zess die Mittelwerte M7 und M, entsprechend fiir den Real- und Imaginérteil
des komplexen Prozesses. In diesem Fall kann die Statistik der Signalamp-
litude an einer Empfangsantenne sehr gut mit folgender Rice-Verteilung be-
schrieben werden (vgl. [25], [46] und [61]):

2, 42
A _A +A2LOS

A-A
fa(A) = ﬁe 202 [0(7L05

2
Os

) (3.5)

Iy ist dabei die modifizierte Besselfunktion erster Art, nullter Ordnung [46]
und Apos = /M2 + M3 die Amplitude der direkten Signalkomponente bei
einer line of sight Verbindung (LOS). Daraus lisst sich der Rice-Faktor K
als Leistungsverhéltnis von direkten und Rayleigh-verteilten Signalkompo-
nenten wie folgt angeben:

_ E{A%OS}
K==k (3.6)

Die Verteilung der Phase bei einem Rice-Prozess hiangt von der Grofle des
Parameters K ab. Mit grofer werdendem Rice-Faktor K #ndert sich die
Phase in zunehmend engeren Grenzen [46].
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3.1.2 Dopplerverschiebung

Bewegt sich ein mobiler Teilnehmer mit der Geschwindigkeit vy, wird bei nur
einem Ausbreitungspfad die Mittenfrequenz f. eines Bandpasssignals um die
Dopplerfrequenz

fp= Z—s - fe - cosa (3.7)

verschoben (vgl. [46]). Hierbei ist ¢y die Lichtgeschwindigkeit und « der
Winkel zwischen der Einfalls- und Bewegungsrichtung. Die maximale Dopp-
lerverschiebung

Vo
fDmaa: =
Co

fe (3.8)

ergibt sich fiir « = 0, was bedeutet, dass der mobile Teilnehmer direkt auf
den Sender zufdhrt, oder betragsméfig, fiir a = m, sich direkt von ihm ent-
fernt.

Im Regelfall setzt sich das Empfangssignal aus mehreren Signalkomponen-
ten zusammen, die unterschiedliche Ausbreitungspfade durchlaufen. Diese
Signalkomponenten weisen somit verschiedene Dopplerverschiebungen auf.
Daraus ldsst sich ein Leistungsdichtespektrum, auch Dopplerspektrum ge-
nannt, berechnen. Dieses Spektrum kann je nach Leistung und Verteilung
der Einfallswinkel unterschiedliche Formen annehmen. Unter der Voraus-
setzung, dass alle Wellen mit der Elevation Null aus allen Richtungen gleich-
wahrscheinlich einfallen und die Empfangsantenne eine Rundumcharakteris-
tik aufweist, ldsst sich ein Jakes-Spektrum zur Modellierung eines Doppler-
spektrums durch

A
Po(f) = V1=(f/fomaz)® IDmaz < ' < [Dmax 59)

0 : sonst

analytisch angeben [44].

Eine zeitdquivalente Beschreibung der Dopplerverschiebung lédsst sich mit
der Kohérenz-Zeit T darstellen. Nach einer der Kohérenz-Zeit entsprechen-
den Dauer kann man davon ausgehen, dass der gednderte Kanal nur wenig
mit dem urspriinglichen Kanal korreliert. Eine Faustregel fiir die Relation
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zwischen der maximalen Dopplerverschiebung und der Kohérenz-Zeit T
lautet [63]:

0.423
T =
¢ fDmaac

(3.10)

In praktischen Anwendungen kann man annehmen, dass der Mobilfunkkanal
konstant ist, solange die Zeit 10% der Kohérenz-Zeit nicht {iberschreitet. Fiir
den Fall des im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten MIMO-Demonstrators
ergibt sich, wenn man die maximale Geschwindigkeit des mobilen Teilneh-
mers in Indoor-Umgebung mit 3 km/h und die Tragerfrequenz, auf der der
MIMO-Demonstrator arbeitet, mit 1810 MHz einsetzt, eine maximale Zeit
von 8.4 ms, nach der, um eine genaue Kanalfiihrung zu gewéhrleisten, eine
neue Kanalschdtzung beim Empfanger durchgefiihrt werden muss.

In Kapitel 5.4 wird die im MIMO-Demonstrator eingesetzte Rahmen-Uber-
tragungs-Struktur vorgestellt. Die verwendete Rahmen-Dauer betréigt ca.
6 ms. In Anbetracht der obigen Uberlegungen kann wihrend dieser Zeit ein
stationsirer Ubertragungskanal angenommen werden. Eine neue Kanalschét-
zung muss jedoch in jedem Rahmen erfolgen.

3.1.3 MIMO-Kanal

Aus den bisherigen Betrachtungen wurde ersichtlich, dass der Einsatz mehre-
rer Antennen bei Sender und Empfianger ein rdumliches Multiplexing ermo-
glicht. Der hier zwischen M Sende- und N Empfangsantennen existierende
Radio-Kanal wird gewohnlicherweise als MIMO-Kanal bezeichnet [59]. In
Abb. 3.2 ist ein MIMO-Kanal fiir M = 4 Sende- und N = 4 Empfangs-
antennen dargestellt, was der Antennenanzahl im hier diskutierten MIMO-
Demonstrator entspricht.

Fiir ein nicht frequenzselektives Fading lassen sich die komplexen Ubertra-
gungskoeffizienten h zwischen allen M Sende- und N Empfangsantennen in
der Kanalmatrix H zusammenfassen.

hll ﬁ1M

H-= (3.11)

hyy - by
Dabei steht h,,, fiir einen komplexen Ubertragungskoeffizienten zwischen

der m-ten Sende- und der n-ten Empfangsantenne. Die Dimension der H
Matrix betragt N x M. Das Produkt M- N stellt die obere Grenze der MIMO-
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Kanal-Diversity-Ordnung dar.

TX1 :/ A > \: RX1
\b]

hai h31
TX2N < Ty > N RX2
ha b3,
s 7 py,
=, :
T3NS — hss R

his hos

Y % -
TX4 i - N\ R4

Nag

Abb. 3.2 Schematische Darstellung eines MIMO-Kanals (TX: Transmitter,
RX: Receiver)

Bei den in Kapitel 7 diskutierten BER- und Kapazitats-Ergebnissen wird
stets jener Fall als Referenzfall verwendet, in dem alle Matrixelemente h,,,,
unkorreliert sind und durch die in Kapitel 3.1.1 dargelegte mittelwertfreie
2D Normal-Verteilung beschrieben werden kénnen. Diese Voraussetzungen
sind in der Regel hochstens fiir stark streuende Ausbreitungsumgebungen
erfiillt, bei denen insbesondere keine direkte Sichtverbindung zwischen Sen-
der und Empfénger besteht [34]. Auf solchen MIMO-Kanélen ist die maxi-
male Anzahl von unabhéngigen Datenstromen, die gleichzeitig iibertragen
werden konnen, durch min(M, N) limitiert. Die statistischen Eigenschaften
der in einer realen Umgebung gemessenen MIMO-Kanéile konnen allerdings
stark vom Referenzfall abweichen. Die Griinde dafiir sind u.a. zu geringe
Antennenabsténde, eine schwach streuende Ausbreitungsumgebung, die zu
einem rédumlich korrelierten Fading fiihrt, die Rice-Verteilung der Empfangs-
signalamplitude, die aus der direkten Sichtverbindung zwischen Sender und
Empfinger resultiert, oder unterschiedliche Antennengewinne, die z.B. auf
Grund verschiedener Antennenpolarisationen entstehen. Diese Auswirkun-
gen wurden in [12, 26, 35, 58] modelliert. Es wurde gezeigt, dass sie einen si-
gnifikanten Einfluss auf die Performance eines MIMO-Systems haben. Durch
die in dieser Arbeit durchgefiihrten realen Messungen sollen diese theoreti-
schen Untersuchungen verifiziert werden.
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3.2 MIMO-Systembeschreibung mittels Kanal-
matrix

In Abb. 3.3 ist die Prinzipskizze eines MIMO-Systems dargestellt. Die Pro-
zessierung auf Sende- und Empfangsseite hiangt aufser von der Modulation
und Kanalcodierung vor allem von dem Verfahren ab, durch welches der
MIMO-Kanal ausgenutzt wird (z.B. Sende- bzw. Empfangs-Diversity, Beam-
forming, rdumliches Multiplexing, BLAST). Somit stellt sie einen Kompro-
miss zwischen dem Diversity-Gewinn und der Anzahl der unabhingigen
Datenstrome dar, die auf einem MIMO-Kanal iibertragen werden kénnen
[8, 34, 76].

x(kT) QKT
0kl & 2AkT)
sendeseitige =
Prozessierung X g 0110
0110 ikl & MIMO Il
—> . o . iti
Daten|  Kanalcod. Xn(kTy) é (KT) - e?rl(j)l;aeziissflllﬁge pen
M&(}l&%lfm TX, g Demodulation
: 0 Decodierung
spezifische =2 :
Prozessierung xu(kT5) U% T

Abb. 3.3 Prinzipskizze eines MIMO-Systems

Dieses MIMO-System ldsst sich fiir einen nicht frequenzselektiven Kanal
sehr einfach durch die Multiplikation des zu einem gewissen Zeitpunkt kT
(Ts =Symboldauer) gesendeten Vektors Z = Z(kTs) mit der Kanalmatrix H
beschreiben.

Y, hyy by Iy ny
g=1:]=]: : AR
Yn hny b Lpm Ny

— H-Z+i (3.12)
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Der Vektor 72 wird hier als rdumlich unkorreliertes Rauschen angenommen
(d.h. das Rauschen der N Empfangszweige variiert unabhéngig voneinan-
der). Da sich der Kanal bei rdumlich korreliertem Rauschen durch ein rdum-
liches ,,Pre-Whitening*“-Filter in einen effektiven Kanal mit rdumlich unkor-
reliertem Rauschen transformieren lasst, wird zur Vereinfachung nur dieser
Spezialfall betrachtet. Bei der Gleichung 3.12 wurde zusétzlich vorausge-
setzt, dass die Kombination von Sende- und Empfangs-Filter die Nyquist-
Bedingung fiir keine Intersymbolinterferenz erfiillt (z.B. root raised cosine
Sende- und Empfangs-Filter).

Fiir einen adéquaten Vergleich wird dabei in der Literatur (wie auch im Fol-
genden) stets davon ausgegangen, dass die Gesamtsendeleistung (Pr = ||Z||?)
von der Anzahl der Sendeantennen unabhéngig ist.

3.3 Signal-zu-Rauschverhaltnis bei MIMO

Ausgehend von der Gleichung 3.12 und unter der Annahme, dass alle Koeffi-
zienten h,,,,, der Kanalmatrix mittelwertfrei, 2D Normal-verteilt und unab-
héingig voneinander sind, ldsst sich das mittlere SNR am Ausgang jeder
Empfangsantenne wie folgt berechnen:

E ’%h z 2 5 iR
= nmEm mZ:1 E {'ﬁnm| } M
SNR =

(3.13)

Dabei bezeichnet 02 die Rauschvarianz an jeder Empfangsantenne. Unter
Verwendung der Frobenius-Norm fiir die Kanalmatrix

(3.14)
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lasst sich das mittlere SN R wie folgt beschreiben:

T { F
N - 72 — .1

Daraus ergibt sich, dass das mittlere SN R unabhéngig von der Empfangs-
antenne bleibt.

Basierend auf diesem Ergebnis und auf den Informationen, die in der Kanal-
matrix H enthalten sind, ist man in der Lage, die Kapazitit im Sinne von
Shannon anzugeben.

3.4 Bestimmung der MIMO-Kapazitat

Fiir die Bestimmung der Kanalkapazitdt bei MIMO wurde ein nicht fre-
quenzselektives Fading und eine einzelne Verbindung zwischen Sender und
Empfinger vorausgesetzt (d.h. die multi user, intra cell und inter cell Inter-
ferenzen wurden nicht beriicksichtigt). Auf dieser Basis wurde die maximale
normierte Kapazitit eines MIMO-Kanals in [8, 27, 28, 29, 54, 69] analysiert,
die folgendermafien beschrieben werden kann:

Cmax
bps/Hz

HR, H"
e { 1B} /v

:nllaaxlog2 det | Inxn + SNR (3.16)

Dabei bezeichnet Iy die Einheitsmatrix mit N Zeilen und N Spalten,
H" die konjugiert komplex Transponierte der Kanalmatrix H und R, =

S H . . . . .
%TE { X } entspricht der normierten Kovarianzmatrix der gauss-verteilten

Sendevektoren Z. Die Maximierung erfolgt dabei fiir alle méglichen Kova-
rianzmatrizen, die die Bedingung Tr (R,) = 1 erfiillen.

Diese maximale normierte Kanalkapazitit wird lediglich dann erreicht, wenn
der Sender zu jedem Zeitpunkt vollstandige Kenntnis {iber die MIMO-Kanal-
Eigenschaften besitzt (siche Beschreibung der Diagonalisierung der Kanal-
matrix und des ,Power-Bit Loadings‘ in Kapitel 4.3). Verfiigt andererseits
der Sender iiber keine Kanalinformation, ist rdumliches Multiplexing zur
Vervielfachung der Datenrate eigentlich nur dadurch erreichbar, dass iiber
die Sendeantennen voneinander unabhingige Datenstrome gleicher mittlerer
Leistung gesendet werden (d.h. R, = 47 - Inrxar). Fiir diesen Fall ist die
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normierte Kanalkapazitdt durch

SNR HH"”
=log, ¢ det | Iyxn + — (3.17)

Mg lm) ) MmN

bps/Hz

gegeben (vgl. [29, 30, 36, 69, 74]) und kann wie folgt zerlegt werden:

C g SNR A
- = logy | 1+ ¢ (3.18)
oo/~ 2 Mg {m); ) MmN

Dabei bezeichnet r den Rang der H Matrix und Ay (¢ =1,2,...,r) die po-
sitiven Eigenwerte von HH . Die in Gleichung 3.18 dargestellte spektrale
Effizienz eines MIMO-Kanals wird durch die Kapazitdtssumme von r SISO-
Kanilen ausgedriickt. Die Sendeleistung jedes SISO-Kanals ist gleich Pr/M
und der Spannungsiibertragungsfaktor entspricht \/E (¢g=1,2,...,r). Die
Dateniibertragung erfolgt in diesem Fall iiber parallele Kanéle, so genannte
rdumliche Mode, was zu einem deutlichen Gewinn gegeniiber dem SISO-Fall
flihren kann. Wird zum Beispiel bei einem solchen MIMO-System die Sende-
leistung um 3 dB gesteigert, so erhdht sich die normierte Kanalkapazitat C'
um 7 bps/Hz (dies gilt fiir ein geniigend hohes SN R). Die gleiche Erhdhung
der Sendeleistung in herkdmmlichen SISO-Kanélen ergibt lediglich eine Ver-
besserung der spektralen Effizienz um 1 bps/Hz.

Aus den obigen Gleichungen folgt, dass die normierte MIMO-Kanalkapazitét
stark mit einer grofer werdenden Anzahl von Antennen ansteigt. Dieser Um-
stand legt es nahe, so viele Antennen auf der Sende- und Empfangsseite ein-
zusetzen, wie aus Platzgriinden moglich ist. In [16, 17, 18, 68] wurde jedoch
gezeigt, dass die Antennen-Anzahl limitiert ist. Kleine Antennenabsténde
kénnen zu Antennen-Kopplungen fiihren, welche starke Korrelationen zwi-
schen den Elementen einer Kanalmatrix H verursachen. Mit steigender An-
zahl der Antennen vergréfert sich auch der Signalprozessierungsaufwand,
welcher durch die Leistung der heutigen Recheneinheiten begrenzt ist.

Die Anzahl von Sende- und Empfangsantennen in dem im Rahmen dieser Ar-
beit aufgebauten MIMO-Demonstrator wurde auf jeweils vier festgelegt. Da-
mit ist es moglich, diese in ein mobiles Terminal mit relativ geringem Platz-
bedarf einzubauen. Auferdem lésst sich ein deutlicher Multiplex-Gewinn re-
alisieren und der Prozessierungsaufwand halt sich in {iberschaubaren Gren-
zen. In den folgenden Abbildungen werden die Kapazitiats-Kurven fiir diese
Antennenanzahl mit anderen Antennenanzahlen verglichen.
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Abb. 3.4 zeigt die kumulative Wahrscheinlichkeit (CDF: cumulative distri-
bution function) fiir die normierte Kanalkapazitét (in bps/Hz) fiir nicht fre-
quenzselektives Fading sowie fiir den Fall, dass alle Matrixelemente h,,,,
unkorreliert sind und durch eine mittelwertfreie 2D Normal-Verteilung mit
identischer Varianz beschrieben werden konnen (siehe Kapitel 3.1.1). Die si-
mulierten Ergebnisse sind fiir den SISO-, SIMO- und MIMO-Fall dargestellt.

2.2) @4 1

Fiir hohes SNR:

3
2
=
=
= ]
2 Cgiq0 ~ [d(SNR)
S ]
,3_1; Csimo ~ Csiso T1AM)
S . 1
% CMIMO ~ mm(M,N)-CSISO
Q(;; -
E SISO (1,1)
SIMO (1,N)
MIMO (M,N)

I I
25 30

15 20
Kanalkapazitét in bps/Hz

Abb. 3.4 Kumulative Wahrscheinlichkeit der normierten Kanalkapazitat
flir einen frequenzflachen, stark streuenden Rayleigh-Kanal ohne Kanalin-
formation am Sender und fiir ein mittleres SN R von 20dB

Jedoch kann die erreichbare maximale normierte MIMO-Kanalkapazitit im
Fall einer ungeniigenden raumlichen Trennung der Sende- und/oder Emp-
fangsantennen bzw. eines nicht Rayleigh-Fadings deutlich kleiner werden.

In Abb. 3.5 — Abb. 3.6 sind daher auch die Simulationsergebnisse eines Rice-
Kanals mit unterschiedlichen Rice-Faktoren K zu sehen. Interessant ist, dass
sich die Ausfallwahrscheinlichkeit der normierten MIMO-Kanalkapazitét (d.h.
die Wahrscheinlichkeit, dass die Kapazitit unter einen bestimmten Wert
fallt) mit zunehmendem K-Faktor vergrofert. Fiir die normierte SISO bzw.
SIMO-Kanalkapazitéit kann man den umgekehrten Verlauf der normierten
Kanalkapazitit erkennen. Das ldsst sich dadurch erkldren, dass fiir das Rice-
Fading die Anzahl von unkorrelierten rdumlichen Moden abnimmt. Daraus
folgt, dass das Rayleigh-Fading fiir eine MIMO-Ubertragung den idealen und
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fiir eine Ubertragung im klassischen Sinne den ungiinstigsten Fall darstellt.

Diese Ergebnisse zeigen, dass die durch MIMO erreichbare Kapazitdtsver-
besserung stark von den Kanaleigenschaften abhéngt. Gerade in der Indoor-
Umgebung, in der der MIMO-Demonstrator eingesetzt wird und in der viele
Streuelemente existieren, kann man erwarten, dass sich fiir die Anwendung
von MIMO geeignete Kanile ergeben und dass ein grofer Gewinn gegenii-
ber dem SISO-Fall durch den Einsatz mehrerer Antennen auf der Sende-
und Empfangsseite erzielt wird. Wie bereits erwdhnt, werden die in Kapitel
7 dargelegten Ergebnisse realer MIMO-Kanal-Messungen diese Erwartung
belegen.
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Abb. 3.5 Kumulative Wahrscheinlichkeit der normierten Kanalkapazitat
fiir einen frequenzflachen Rice-Kanal mit unterschiedlichen K-Faktoren ohne

Kanalinformation am Sender, ein mittleres SNR von 20dB und einen
MIMO- sowie MISO-Fall
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Abb. 3.6 Entspricht Abb. 3.5, jedoch fiir einen SIMO- und SISO-Fall
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4 Beschreibung einiger MIMO
Sende- und Empfangs-
architekturen

Abschnitt 3.4 hat sich mit den theoretischen Kapazitétsgrenzen von MIMO-
Systemen befasst. Im folgenden Kapitel werden einige Detektionsalgorith-
men vorgestellt, die die Realisierung eines signifikanten Teils dieser theore-
tischen MIMO-Kapazitit ermoglichen.

4.1 BLAST

In [28] hat Foschini erstmalig eine Architektur vorgeschlagen, die heute als
Diagonal Bell-Labs Layered Space-Time Architecture (D-BLAST) bekannt
ist. Diese Architektur verwendet ein Codierungsverfahren, welches die im
Sender erzeugten Code-Worter in Raum und Zeit in der Art verteilt, dass
die einzelnen Datenstréome gleichermafen von den aktuellen Kanalbedingun-
gen beeinflusst werden. In diesem Verfahren verdndert sich die Verteilung
aller Datenstrome auf die Sendeantennen periodisch. Dadurch wird in den
meisten Féllen vermieden, dass ein bestimmter Datenstrom stets von hohen
Bitfehlerraten, die sich durch schlechte Kanalbedingungen ergeben, betrof-
fen ist. Fiir ein unabhingiges Rayleigh-Fading ist es hier moglich, 90% der
in Kapitel 3.4 beschriebenen MIMO-Kapazitit zu erreichen [28]. Wegen der
grofsen Komplexitit ist die Echtzeit-Implementierung dieses Verfahrens mit
den heute zugénglichen Recheneinheiten schwer zu realisieren, weshalb an
dieser Stelle nicht weiter auf die Einzelheiten dieser Methode eingegangen
wird.

V-BLAST stellt eine vereinfachte Version der BLAST-Architektur dar, die
keine Codierung zwischen den einzelnen Sendeantennen vorsieht. Wie bereits
in Kapitel 2.3 angedeutet, wird hier der gesamte Bitstrom gleichméfig auf
die unabhéngigen Bitstrome verteilt, deren Anzahl jener der Sendeantennen
M entspricht (siehe Abb. 4.1). Dabei muss die Anzahl der Empfangsanten-
nen N grofer oder gleich der Anzahl der Sendeantennen M sein. Im anderen
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Fall (d.h. M > N) wire eine gleichzeitige Ubertragung von M unabhingigen
Datenstromen im selben Frequenzkanal ohne Verwendung der Datenstrom-
spezifischen Code-Signaturen unméglich, da hier fiir die Lésung des linearen
Gleichungssystems aus (3.12) mehr Unbekannte als unabhiingige Gleichun-
gen zur Verfiigung stehen wiirden.

ur) V7wt
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FECHEF M)

M1d(Q)
. x .

?;{kamg Xn(kT ) YukTy) - V-BLAST | 0110
linge . FEC1 (} TX ~N Empfénger | Daten
Ts’ _

k) ~ [~ IM(KT)

s oM

' FEC Coderate R = k/n = Ts/Ts’
% Konstellation fiir O-fache Modulation

Abb. 4.1 Vertical Bell-Labs Layered Space-Time (V-BLAST) Sender und
»black box fiir V-BLAST-Empfinger

Nach der Verteilung der Bits auf die Sendeantennen ist es moglich, die Daten
mit klassischen Verfahren der Kanalcodierung (FEC: forward error correc-
tion) zu versehen. Anschliefend werden die Bits auf die Modulationssymbole
(z.B. BPSK, QPSK, 16QAM) abgebildet. Diese werden nach der Impulsfor-
mung und Umsetzung auf eine RF-Frequenz von den einzelnen Antennen
mit gleicher mittlerer Leistung (Pr/M) gesendet. Die Kanalcodierung kann
auch vor der Verteilung der Bits bzw. Modulationssymbole auf die Sendean-
tennen erfolgen (siehe Kapitel 4.2). Nachteil dieser vereinfachten V-BLAST
Architektur ist die Verkleinerung der erreichbaren Kanalkapazitdt, die im
Falle von D-BLAST um ca. 40% hoher liegt [30].

An dieser Stelle soll noch einmal betont werden, dass die BLAST-Architektu-
ren weder Frequenz (wie im FDM) noch Zeit (wie im TDM) oder Code (wie
im CDM) verwenden, um die von verschiedenen Antennen gesendeten Da-
tenstrome zu separieren. Stattdessen wird der stark streuende Ausbreitungs-
kanal fiir das rdumliche Multiplexing ausgenutzt. In den Abschnitten 4.1.1
— 4.1.4 werden einige in V-BLAST einsetzbare Detektor- bzw. V-BLAST-
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Empfénger-Strukturen vorgestellt, die in der Lage sind, eine am Empfianger
ankommende Uberlagerung der gesendeten Datenstrome wieder zu trennen.
Dabei werden auch Aspekte der Performance- und Implementierungskom-
plexitét betrachtet.

4.1.1 Maximum-Likelihood-Empfinger

Der mazimum-likelihood (ML)-Empfinger ist ein Spezialfall des mazimum-a-
posteriori (MAP) Detektors [61], in dem die Sendewahrscheinlichkeiten aller
moglichen Vektoren Z gleich sind. Fiir ein nicht frequenzselektives Fading
errechnet dieser ML-Empféanger den Abstand des empfangenen Vektors ¢ zu
den Konstellationspunkten, die aus der Multiplikation aller moglichen Sen-
devektoren mit der Kanalmatrix H entstanden sind, und sucht den kleinsten
aus. Daraus ergibt sich ein optimaler Detektor beziiglich der BER, dessen
Schéatzwert mit folgender Gleichung beschrieben wird:

i':argmjn|’g’—@“2 (4.1)

Wenn man mit A4 den Umfang des Alphabets einer digitalen Modulation
bezeichnet, dann muss die Suche iiber AM Sendevektoren durchgefiihrt wer-
den. Daraus folgt, dass der Rechenaufwand, der fiir den ML-Empféanger
notwendig ist, exponentiell mit der Anzahl der Sendeantennen steigt. Den-
noch zeigen die aktuellen Untersuchungen der so genannten sphere decoding
Techniken eine Rechenaufwandreduktion beziiglich des ML-Empfiangers (vgl.
[24, 38, 39, 71]). Im Fall eines MIMO-Systems mit gleicher Anzahl von Sende-
und Empfangsantennen (M = N) ist die Diversity-Ordnung eines solchen
Detektors gleich M.

4.1.2 Zero Forcing-Empfinger

Um die hohe Komplexitit des ML-Empfangers weiter zu verringern, greift
man in der Praxis oft auf suboptimale Methoden zuriick, die einen linearen
Matrix Filter G zur Wiederherstellung der gesendeten Datenstréme verwen-
den (siehe Abb. 4.2).

Eine dieser Methoden ist der zero forcing (ZF)-Empfinger, dessen Detek-
tionsmatrix der Moore-Penrose Inversen [40], auch Pseudoinverse genannt,
entspricht:

G, =H'= H"H)'H" (4.2)
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Abb. 4.2 Lineare V-BLAST-Empfinger-Struktur

Die Multiplikation der Detektionsmatrix G, » mit dem empfangenen Vektor
i (siehe Gleichung 3.12) liefert eine Schitzung des gesendeten Vektors &:

=i+ H' (4.3)

=0
11

:gZF'

ey

Demnach schafft es dieser ZF-Empfinger bei existierender Moore-Penrose
Inverser H' der Kanalmatrix H, die Signalinterferenzen vollstéindig zu be-
seitigen.

Aus Gleichung 4.3 und Abb. 4.2 folgt, dass der ZF-Empfanger die Detektion
der gesendeten Vektoren I durch die Detektion M skalarer Datenstrome
ersetzt, wodurch die Empfiangerkomplexitdt deutlich reduziert wird. Diese
Vorgehensweise fiihrt jedoch bei kleinen Singuldrwerten der Kanalmatrix H
zu einer erheblichen Rauschverstéarkung, welche sich, verglichen mit dem op-
timalen ML-Empfénger, in der Regel in einem hohen Performance-Verlust
dufert. Fir diesen Empfinger betriigt die Diversity-Ordnung aller M Da-
tenstréome N — M + 1 (vgl. [37, 73]).

4.1.3 MMSE-Empfinger

Der minimum mean-square error (MMSE)-Empfanger minimiert den mittle-
ren quadratischen Fehler basierend auf der Signalinterferenz und dem Rau-
schen und findet somit einen Kompromiss zwischen vollstandiger Beseitigung
der Signalinterferenz und der Rauschverstirkung. Seine Matrix G wird mit
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folgender Gleichung angegeben:

2

-1
o
Gymse = (HHH+ PT/J\/[IM><M> u (4.4)

Fiir niedrige SNRs (SNR<< 1) n#hert sich der MMSE-Empfinger dem
matched filter (MF)-Empfianger:

Gur =75 CTHY  mit Ny = o? (4.5)

und liefert auf Grund nicht vorhandener Rauschverstéarkung bessere Ergeb-
nisse als der ZF-Empfinger. Fiir ein grokes SNR (SNR >> 1) ergibt sich

QMMSE =Gyp (4-6)

Fiir diesen SN R-Bereich und fiir den Fall N > M betrigt die Diversity-
Ordnung jedes Datenstroms N — M + 1. Der Rechenaufwand der ZF- und
MMSE-Empfanger ist vergleichbar. Es ist offensichtlich, dass sowohl der ZF-
als auch der MMSE-Empfénger nur dann in der Lage sind, die gesendeten
Datenstrome zu separieren, wenn die Kanalmatrix H einen vollen Rang be-
sitzt. Dies kann nur bei einem stark streuenden Kanal sowie ausreichend
groffer Trennung der Sende- und Empfangsantennen erfiillt werden und ist
beim praktischen Aufbau eines MIMO-Demonstrators zu beachten.

4.1.4 Successive Interference Cancellation-Empfanger

Eine weitere Verbesserung beziiglich der Bitfehlerrate kann mit dem Ein-
satz von nicht linearen Techniken, wie z.B. successive interference cancella-
tion (SIC), erreicht werden. Am Anfang dieses Algorithmus wird ein Symbol
des gesendeten Vektors Z mittels der ZF- oder MMSE-Methode detektiert.
Dabei werden die anderen Komponenten des Sendevektors als Interferen-
zen betrachtet. Das detektierte Symbol wird anschlieffend vom empfangenen
Signalvektor 3 subtrahiert. Daraus ergibt sich ein modifizierter Empfangs-
vektor mit einer geringeren Anzahl von Signalinterferenzen. Dieses Vorgehen
wird so lange wiederholt, bis alle Komponenten des Sendevektors Z detek-
tiert wurden. Die Wahl des zu detektierenden Symbols erfolgt anhand des
empfangenen SN R in der Weise, dass das Symbol mit dem groften SN R am
Empfinger zuerst detektiert wird. Abb. 4.3 verdeutlicht die Funktionsweise
des SIC-Empféangers.
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Abb. 4.3 Grundidee eines SIC-Empfingers

Da die Anzahl von Unbekannten nach jeder SIC-Detektionsstufe kleiner wird,
steigt die Diversity-Ordnung dieses Empfingers von Iteration zu Iteration
[29, 52]. In der Praxis jedoch ist die effektive Diversity-Ordnung auf Grund
der Fehlerfortpflanzung oft auf den Wert 1 limitiert. Dies lasst sich dadurch
erkldren, dass das BER-Verhalten am stérksten von dem zuerst am Empfén-
ger detektierten Datenstrom beeinflusst wird. Dieser besitzt jedoch auch die
kleinste Diversity-Ordnung. Verglichen mit ZF oder MMSE steigt die Kom-
plexitit des SIC-Empfangers linear mit der Anzahl der Sendeantennen.

4.2 Einsatz der klassischen Kanalcodierung bei
MIMO

In einem MIMO-System lassen sich, wie bereits in Kapitel 4.1 erwéhnt wurde,
unterschiedliche Verfahren der klassischen Kanalcodierung einsetzen, um die
Bitfehlerrate der Ubertragung zu reduzieren. Dabei existieren vorwiegend
zwei Moglichkeiten fiir den Einsatz der Kanalcodierung in einem MIMO-
System.

Zum einen ist es moglich, die unabhéngigen Datenstrome der einzelnen Sen-
deantennen separat zu codieren. Nach der Codierung werden die Daten wie
im klassischen Fall der Kanalcodierung interleaved (siehe Abb. 4.4).
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Abb. 4.4 Blockschaltbild eines V-BLAST-Senders mit separater Kanalco-
dierung jedes unabhéngigen Datenstroms

Fiir ein geniigend hohes SN R ist dieses Verfahren hauptsédchlich bei einem
SIC-Empfianger von Vorteil, da durch die Kanalcodierung die Anzahl der
Fehler in den einzelnen SIC-Detektionsstufen und dadurch die Fehlerfort-
pflanzung reduziert wird. Man muss hierbei einen gestiegenen Rechenauf-
wand des SIC-Algorithmus in Kauf nehmen, da fiir jeden unabhéngigen Da-
tenstrom separate Decoder implementiert werden miissen.

Zum anderen kann man den ankommenden Datenstrom vor der Verteilung
auf die Sendeantennen codieren und interleaven (siche Abb. 4.5).

™ x1(kT) ~17
—{x
k) 17
o3 i TX
i (e ] Sy, o
2ukTy)  ~~
@

Abb. 4.5 Blockschaltbild eines V-BLAST Senders mit gemeinsamer Ka-
nalcodierung des ankommenden Datenstroms

In diesem Fall ist es lediglich notwendig, einen Codec (Encoder und Decoder)
sowie einen Interleaver zu implementieren, womit der Rechenaufwand bei
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einem SIC-Algorithmus, im Vergleich zum vorherigen Verfahren, reduziert
wird. Dies ist besonders wichtig fiir reale Systeme, in denen die Rechenein-
heit (z.B. DSP) zahlreiche Aufgaben bewiltigen muss.

Um die Verbesserung der Ubertragung durch den Einsatz der Kanalcodie-
rung zu untersuchen, wurden im Rahmen dieser Arbeit Simulationen durch-
gefiihrt, in denen ein duferer Encoder und Interleaver geméft Abb. 4.5 ein-
gesetzt wurden. Die Simulationsergebnisse sind in Kapitel 7.1.1 dargestellt.
In den beiden folgenden Abschnitten werden die Architektur des hier einge-
setzten Encoders sowie die Entwurfsaspekte eines dazugehorigen Interleavers
beschrieben.

4.2.1 Architektur des implementierten Encoders

Da dieser MIMO-Demonstrator zum Teil auf der Basis des GSM-Systems
aufbaut, wurde als duferer Encoder ein aus GSM stammender Faltungs-
encoder eingesetzt. Die Generatorpolynome dieses Faltungsencoders sind in
Abb. 4.6 in Form einer Schieberegister-Beschreibung [32] zu sehen.

N NV “)
ey .

Y

u(x)
—_—

ax(x)

REIVAR
U\

Abb. 4.6 Schieberegister-Beschreibung des simulierten Faltungsencoders

4.2.2 Entwurfsaspekte eines Interleavers fiir MIMO-
Systeme

Der Entwurf eines Interleavers fiir MIMO-Systeme mit der in Abb. 4.5 dar-
gestellten Struktur ist von besonderer Bedeutung. Er wurde im Rahmen
dieser Arbeit ausfiihrlich untersucht, woraus sich eine optimierte Struktur
eines Interleavers fiir solche MIMO-Systeme ergeben hat.

Die bis dato in zahlreichen Veréffentlichungen [6, 21, 22, 23, 31| beschriebe-
nen Interleaver versuchen, die Index-Absténde der codierten Bits am Aus-
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gang des Interleavers zu maximieren. In einem MIMO-System ist jedoch
nicht nur der moglichst grofe Abstand zwischen den Indices nach dem In-
terleaver wichtig, sondern auch, dass die am Ausgang des Encoders benach-
barten Bits nicht von derselben Antenne gesendet werden. Es ist durchaus
moglich, dass die von einzelnen Antennen gesendeten Daten qualitativ un-
terschiedlichen Ubertragungsverhiltnissen (z.B. durch Abschattung) unter-
liegen. Dadurch kénnen nach dem Deinterleaver Blockfehler entstehen, die
ein Faltungsdecoder moglicherweise nicht korrigieren kann.

Die im Folgenden vorgeschlagene optimierte Struktur eines Interleavers fiir
MIMO-Systeme sieht nun vor, dass, ausgehend von der Struktur in Abb.
4.5, der Gesamtdatenstrom derart interleaved wird, dass benachbarte Bits
sicher auf unterschiedliche Antennen verteilt werden. Dadurch werden nach
dem Deinterleaver die meisten Blockfehler in Einzelfehler umgewandelt, die
dann von einem Faltungsdecoder besser korrigiert werden kénnen. Dieser In-
terleaver beriicksichtigt somit eine weitere Dimension, d.h. die Anzahl der
unabhéingigen Datenstrome in einem MIMO-System. Klassische Interleaver
beriicksichtigen hingegen nur die zeitliche Komponente. Fiir die MIMO-
Systeme, denen die Kanalinformation am Sender zur Verfiigung steht (siehe
Kapitel 4.3), ist es notwendig, die Modulationsart jedes unabhéngigen Da-
tenstroms in die Interleaver-Struktur mit einzubeziehen. Als Beispiel wird
im Folgenden eine formale Beschreibung des neuartigen Interleavers vorge-
nommen (hier fiir Systeme ohne Kanalinformation am Sender).

Der Input des Interleavers ist ein Bitstrom der Lénge Np,;. Zuerst werden

den Input-Bits die Indices von 1 bis Nj,; zugeteilt. Die Interleaver-Indices
1 fiir die m-te Antenne werden wie folgt berechnet:

I(m,b+ (k—1)- NoBu) = StIndz(k) + (m — 1)

[ﬁx (SA‘;) .M+BL+1]

+s-M-(b—1),mod Nrp, (4.7)
m = 1...M,
b =1...NoBu,

k = 1...5tValLen,
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IntLenPar
= fix(————— ) - NoB 1
s X( NoBu ) obu+ 1,
NoBpA
IntLenPar = ———
ntLenPar NoBu
NInt
NoBpA =
obp M

StIndx = StVal(1+ (q¢—1)- StShift,mod StValLen),
q = 1...5tValLen,
StVal = 1,14+ NoBu-M,1+2-NoBu-M,
14+3-NoBu-M,...,< Ny

Dabei bezeichnet StShift ein ganzzahliges Index-Increment, M die Anzahl
der Sendeantennen, NoBu die Anzahl der Bursts (unter einem Burst versteht
man hier eine Anzahl von Bits, die zu einem Block zusammengefasst werden
koénnen, z.B. Bits, fiir die der Kanalzustand, in dem sie iibertragen werden,
als statisch betrachtet werden kann), StValLen die Lange des Vektors StV al
und BL die Burst-Lange. StShift muss so gewéhlt werden, dass er zum einen
moglichst nah an G liegt (siehe Gleichung 4.8) und zum anderen der grofite
gemeinsame Teiler von StShift und StValLen gleich 1 ist.

G = */52*1 : [ﬁx(sM1> ~M+1] (4.8)

Die fix(z)-Funktion rundet x zur einer Ganzzahl in Richtung Null.

4.3 MIMO-Systeme mit Kanalkenntnis am Sen-
der

Steht bei einem MIMO-System zu jedem Zeitpunkt die volle Kanalkennt-
nis am Sender zur Verfiigung, lasst sich der MIMO-Kanal in orthogonale
rdumliche Kanéle, die so genannten Eigenmoden, zerlegen. Die Anzahl die-
ser Eigenmoden ist durch den Rang der Kanalmatrix H bestimmt und stellt
somit die Maximalzahl der voneinander unabhéngigen Datenstréme, die sich
iiber einen MIMO-Kanal gleichzeitig und im selben Frequenzkanal iibertra-
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gen lassen, dar. Fiir einen Rang rank[H] = 1, wie dies z.B. nidherungsweise
bei rdumlich sehr eng benachbarten Sendeantennen, sehr eng benachbarten
Empfangsantennen oder einem reinen LOS-Kanal auftritt, lasst sich das sich
daraus ergebende lineare Gleichungssystem fiir die M Unbekannten z,,, nicht
eindeutig losen, da die N Gleichungen alle linear abhéngig sind [34].

Mit der Diagonalisierung der Kanalmatrix (d.h. der Umwandlung des MIMO-
Kanals in orthogonale rdumliche Kanéle) lésst sich die Anzahl der unabhén-
gigen Datenstrome an die Kanalbedingungen anpassen. Mit Hilfe des so ge-
nannten ,,Power-Bit Loading“ ist es moglich, die Modulationsart sowie die
Leistung der aus der Diagonalisierung erhaltenen Eigenmoden optimal ein-
zustellen (siehe Kapitel 4.3.4) und das Maximum der MIMO-Kanalkapazitét
nach Gleichung 3.16 zu erreichen.

4.3.1 Diagonalisierung der Kanalmatrix

Eine Methode zur Diagonalisierung der Kanalmatrix stellt die Singuldrwert-
zerlegung (SVD: singular value decomposition) dar [8]:

H=U D V"= o, (4.9)
q=1

Dabei bezeichnen Uy, v = [€1Uy ... Gy] bzw. V0 = [010; ... T,,] die
linken bzw. rechten Singuldrvektoren der H Matrix, Dy s die diagonale
Matrix mit den Singulérwerten o4, r den Rang der Kanalmatrix und v
die konjugiert komplex Transponierte der V. Matrix.

Die U und V Matrizen sind unitar, womit Folgendes gilt:

Ulu=uU” =Iy,y wd VIV=VV? =1, (4.10)

Die Singulérwerte o, (¢ =1,2,...,7) reprasentieren die Ubertragungsfakto-
ren der r rdumlichen Kanale. Die zugehorigen Leistungsiibertragungsfakto-
ren (O'g) sind gleich den Eigenwerten (\) der Eigenwertzerlegung der HYH
Matrix. Dabei ist zu beachten, dass die Zahl nicht verschwindender Eigen-
werte, wie bereits bei den Singuldrwerten, aus dem Rang der Matrix H folgt
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und dadurch notwendigerweise kleiner oder gleich p = min(M, N') sein muss
[34].

(M =07)

v

> Ar=02)> Mg = 034—1)

= ...=X=Ay=0 und r<p=min(M,N) (4.11)
Mit Hilfe der V. Matrix lasst sich der Sendevektor £ wie folgt konstruieren:

=V.

18y
leny

(4.12)

Dabei enthélt der s Vektor die zu sendenden Modulationssymbole, die in die-
sem Fall auf die rdumlichen Eigenmoden abgebildet werden. Der Empfangs-
vektor ist laut Gleichung (3.12) gleich ¥ = H - £ + i, wobei die Komponen-
ten des @@ Vektors ein wie zuvor unabhéngiges, mittelwertfreies, komplexes,
gauss’sches Rauschen mit Varianz o2 darstellen. Der Empfinger verwendet
die konjugiert komplex Transponierte der U Matrix, um die Schétzung s des
gesendeten Symbolvektors zu bilden:

mit 7=U".7 (4.13)

IS

=U".j=D 5+

leny>

Daraus folgt, dass 5, (¢ = 1...7) ein verrauschter Schétzwert des gesendeten
Symbols s, ist. Das SN R eines g-ten Eigenmodes ist zu seinem Eigenwert
Aq geradezu proportional.

In praktischen Féallen ist die Anzahl der unabhéngigen Datenstrome oft klei-
ner als der Rang der Kanalmatrix. Eine Ubertragung iiber einen bestimm-
ten Eigenmode ist nur dann sinnvoll, wenn der dazugehorige Singuldrwert
einen gewissen Wert liberschreitet, da fiir kleine Singuldrwerte das empfangs-
seitig stets auftretende Rauschen (plus Interferenz) eine Detektion erheblich
erschwert bzw. unmoglich macht [34]. Die Entscheidung, iiber welche der
p = min(M, N) Eigenmoden Symbole welcher Leistung tbertragen wer-
den sollen, ergibt sich aus dem so genannten ,rdumlichen Water Filling*
[19, 27, 62, 67, 70], das sich analog zum bekannten ,Water Filling“ fiir fre-
quenzselektive Kanéle [61] ableiten lésst.

4.3.2 Raumliches Water Filling

Das ,rdumliche Water Filling“ hat zum Ziel, die Kanalkapazitdt aus der
Gleichung 3.16 unter der Nebenbedingung, dass die Gesamtsendeleistung
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konstant gehalten wird, zu maximieren. Aus der Losung dieses Problems
ergibt sich die normierte Kanalkapazitat (siehe z.B. [19, 27, 67, 69]):

Cwr —ilo A : (4.14)
bps/Hz = G2 o? '

Dabei ist die Variable A in der Weise zu wéhlen, dass Folgendes erfiillt ist:

2

+ 27+ r
P, = [A - U] = [A - 02} und Y P, =Py (4.15)
Ag o; =

Das indizierte Pluszeichen in obigen Gleichungen bedeutet, dass nur die
Komponenten, die einen positiven Wert besitzen, berticksichtigt werden, d.h.:

... falls [...] >0
= {0 o

Aus Abb. 4.7 wird ersichtlich, dass eine Situation, in der einem Eigenmode
trotz positivem aber kleinem Eigenwert A, keine Sendeleistung zugewiesen
wird, durchaus auftreten kann. Die Verteilung der Sendeleistung auf die stéar-
keren Eigenmoden ist in diesem Fall sinnvoller, da sich dadurch z.B. eine
hohere Modulationsart (QPSK oder 16QAM) auf den besseren Moden ein-
setzen ldsst, anstatt mit BPSK auf dem schwachen Mode zu iibertragen. Da-
raus ergibt sich die Anzahl der tatséchlich verwendeten orthogonalen Kanéle
Pno, die oft kleiner als der Rang der Kanalmatrix r ist.

Das ,yaumliche Water Filling* bringt beziiglich der Kanalkapazitét erst dann
den erwarteten Gewinn, wenn gleichzeitig eine adaptive Modulation und Co-
dierung auf die orthogonalen rdumlichen Kanéle mit geregelter Sendeleistung
eingesetzt werden.
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Py
P

Abb. 4.7 Beispiel einer Sendeleistungsverteilung auf die Eigenmoden mit-
tels ,rdumlichem Water Filling“-Algorithmus

4.3.3 Adaptive Modulation und Codierung

Die Grundidee hinter diesem Verfahren ist eine dynamische Anpassung der
Modulations- und Codierungsart an die momentanen Kanalbedingungen. In
praktischen Implementierungen werden die Wertigkeiten der Modulation und
die Codierungsarten quantisiert und in Gruppen, den so genannten modula-
tion and coding schemes (MCS) Levels, zusammengefasst. Diese MCS Levels
sind durch unterschiedliche Datenraten und Stufen der Robustheit (mini-
males SN R, das notwendig ist, um ein MCS Level einzuschalten) charakteri-
siert [14] und konnen abhéngig von den gerade auf dem Kanal herrschenden
Bedingungen aktiviert bzw. deaktiviert werden. Die Entscheidung, welche
MCS verwendet werden soll, kann auf Grund der in Abb. 4.8 dargestellten
Treppenkurve getroffen werden [15].



4.3 MIMO-Systeme mit Kanalkenntnis am Sender 45

Spektrale Effizienz in bps/Hz

SNR in dB

Abb. 4.8 Treppenkurve fiir die Wahl eines MCS (hier speziell uncodiert)

4.3.4 Power-Bit Loading

Zusammenfassend ldsst sich festhalten, dass durch die Singulérwertzerlegung
der Kanalmatrix H die sendeseitigen Gewichtsvektoren ﬁq bestimmt wer-
den koénnen, durch welche sich gezielt die orthogonalen rédumlichen Eigen-
moden des MIMO-Kanals anregen lassen. Mit den zugehérigen Eigenwerten
Ag (bzw. Singulirwerten ¢2) ist es mittels des ,raumlichen Water Filling*
Algorithmus méglich, die optimalen Sendeleistungen P, zu ermitteln, mit
Hilfe derer voneinander unabhéngige Sendesymbole iiber diese Eigenmo-
den iibertragen werden. Bei den mit einer nicht verschwindenden Leistung
versehenen Eigenmoden stellt die adaptive Modulation und Codierung die
optimalen Ubertragungsparameter dynamisch ein. Eine solche Verbindung
der optimalen Sendeleistungsverteilung mit einer adaptiven Modulation und
Codierung wird in der Literatur auch als ,,Power-Bit Loading“ bezeichnet.
Daraus ergibt sich ein optimales MIMO-System, dessen Sender in Abb. 4.9
dargestellt ist [34].

Der optimale Empfanger folgt unmittelbar aus Gleichung 4.13, einer nachge-
schalteten Detektion fiir jeden Datenstrom (d.h. voneinander unabhéngiges
Demapping und Decodierung fiir jeden Eigenmode) und abschliefendes Mul-
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tiplexen der detektierten Bitstréme in einen einzigen Bitstrom.

l Kurzzeit-Kanalinformation

[ SVD + ,,Power-Bit Loading* ]
v
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Abb. 4.9 Prinzipblockschaltbild eines adaptiven MIMO-Senders, welches
voraussetzt, dass der Sender zu jeder Zeit den aktuellen Kanal ideal kennt
und die Kanalkapazitdt durch ,,Power-Bit Loading®* stets optimal ausnutzt.
Die Variable p,, < p = min(M, N) kennzeichnet die Anzahl der geméfs
des ,raumlichen Water Filling*-Algorithmus mit einer nicht verschwinden-
den Leistung versehenen Eigenmoden, ()4 beschreibt die Wertigkeit der Mo-
dulation des g-ten Eigenmodes, R, ist die Coderate der Kanalcodierung auf
dem ¢-ten Eigenmode.

Fiir vollstandig unkorrelierte und Rayleigh-verteilte Komponenten der Ka-
nalmatrix H besitzt dieses System &dhnliche Eigenschaften wie ein V-BLAST
System. Zum anderen ergibt sich z.B. bei einer starken Direktkomponente
zwischen Sender und Empfénger ein optimales Sende- plus Empfangs-Beam-
forming. An dieser Stelle soll nochmals betont werden, dass die Aktualisie-
rung der Information iiber die Kanaleigenschaften eine genaue Kanalriickfiih-
rung gewdahrleisten muss, damit die in Abb. 4.9 dargestellte Architektur
funktionieren kann (siehe Beschreibung der Kohérenz-Zeit in Kapitel 3.1.2).
Des Weiteren spielt die Qualitdt der erworbenen Kanalinformation eine ent-
scheidende Rolle bei der Wahl einer Modulations- und Codierungsart.

Der Erwerb der vollstéandigen Kanalinformation in time division duplex Sys-
temen (TDD) [33] léasst sich wegen der moglichen Reziprozitdt des Kanals
zumindest fiir sich langsam verindernde Kanéle relativ einfach realisieren.
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Fiir frequency division duplex Systeme (FDD) [33] muss dagegen ein expli-
ziter Riickkopplungs-Kanal implementiert werden, da Downlink und Uplink
jeweils andere Frequenzen verwenden. Fiir schnell verédnderliche Kanéle kann
die Realisierung eines solchen Riickkopplungs-Kanals wegen der in der Praxis
stark begrenzten Riickkopplungs-Datenrate sehr schwierig, wenn nicht sogar
unmoglich werden.

Die Performance eines MIMO-Systems lésst sich in diesem Fall durch den
FEinsatz eines ,Long-Term Feedbacks* verbessern. Hier werden dem Sender
anstatt der vollstindigen Kanalinformation nur bestimmte Parameter des
MIMO-Kanals mitgeteilt, wie z.B. der Rice-Faktor oder die Kovarianzmatrix
R,, d.h. die Korrelation von Rauschen-plus-Interferenz der N Empfangs-
antennen. Im Gegensatz zum Rauschen 77 oder der Kanalmatrix H selbst
verdndern sich diese Parameter viel langsamer (im Sekundenbereich), wo-
durch die Riickkopplungs-Datenrate deutlich reduziert werden kann (vgl.
[34, 50, 54]). Dabei muss allerdings eine Qualitiitsverschlechterung der Uber-
tragung beziiglich eines MIMO-Systems, das sich an die aktuellen Kanalbe-
dingungen vollig anpasst, in Kauf genommen werden.
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Demonstrators

Aus dem letzten Kapitel folgt, dass sich MIMO-Systeme hauptséchlich in
zwei Kategorien einteilen lassen.

Demnach existieren MIMO-Systeme, die ohne Kanalkenntnis am Sender ar-
beiten (z.B. V-BLAST). Diese sind durch eine iiberschaubare Architektur
gekennzeichnet. Der Rechenaufwand ist dabei von der Komplexitat der im-
plementierten Algorithmen abhéngig und kann an die Moéglichkeiten der ein-
gebauten Recheneinheiten angepasst werden. Solche Systeme eignen sich be-
sonders gut fiir den Einsatz im Indoor-Bereich, in welchem oft von einer
stark streuenden Umgebung ausgegangen werden kann. Trotz der fehlenden
Riickkopplung der Kanalinformation, deren Integration oft mit signifikanten
Realisierungsproblemen verbunden ist, ldsst sich in diesem Fall nahezu das
volle Potenzial des MIMO ausnutzen.

Die andere Gruppe bilden MIMO-Systeme mit Kanalkenntnis am Sender.
Fiir den Fall, dass der Sender zu jedem Zeitpunkt iiber vollstdndige Kanal-
kenntnis verfiigt, ldsst sich ein optimales MIMO-System realisieren. Dazu ist
allerdings ein schneller Riickkopplungskanal notwendig, dessen Einsatz, wie
im vorherigen Kapitel erlautert wurde, oft problematisch oder sogar unmog-
lich sein kann.

Eine Verringerung des Realisierungsaufwands wird durch ein MIMO-System
mit Langzeit-Kanalkenntnis am Sender erreicht. Dieses bendtigt ebenfalls
einen Riickkopplungs-Kanal, der jedoch weniger Informationen iibertragen
muss, da in diesem Fall dem Sender nur bestimmte, sich langsam verén-
dernde Parameter des Kanals mitgeteilt werden (siche Kapitel 4.3.4).

Zunéchst wurde bei dem im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten MIMO-De-
monstrator eine V-BLAST &hnliche Architektur implementiert. Da die Ar-
beitsumgebung des Demonstrators hauptséchlich aus Biirordumen besteht,
kann bereits mit einer solchen Architektur ein deutlicher Multiplex-Gewinn
erreicht werden. Wie in Kapitel 1 erwédhnt, ist es auferdem moglich, eine
V-BLAST-Architektur als Basis fiir ein MIMO-System mit Langzeit-Kanal-
kenntnis am Sender einzusetzen. Um auch eine MIMO-Prozessierung mit
Kurzzeit-Kanalkenntnis am Sender zu ermoglichen, wurden beim Aufbau
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des Demonstrators auch die Prozessierungsschritte fiir diesen Fall bertick-
sichtigt.

Im vorliegenden Kapitel ist ein Konzept sowie eine Beschreibung der wichtig-
sten Parameter und Bauteile des MIMO-Demonstrators zu finden. In Kapitel
5.4 wird eine fiir diesen Demonstrator definierte Rahmen- und Burststruktur
zur Ubertragung der Nutzdaten vorgestellt.

5.1 Parameter des Demonstrators

Damit ein deutlicher Multiplex-Gewinn realisiert werden kann, wurden beim
MIMO-Demonstrator, wie bereits in Kapitel 3.4 erwdhnt, jeweils vier Sende-
und Empfangsantennen eingebaut.

Als Systembandbreite wurden 200 kHz gew&hlt. Damit war es moglich, die
vorhandenen GSM/EDGE-Komponenten beim Aufbau des Demonstrators
einzusetzen.

Der Schwerpunkt der ersten Realisierung des in dieser Arbeit aufgebauten
MIMO-Demonstrators liegt in einer rein rdumlichen Prozessierung fiir eine
Indoor-Umgebung. Die zur Verfiigung stehenden Modulationsverfahren sind
BPSK, QPSK und 16QAM. Zur Impulsformung wurde ein RRC (root rai-
sed cosine) Filter [47] mit einem roll-off Faktor p = 0,28 verwendet. Die-
ser Faktor stellt einen geeigneten Kompromiss zwischen der Signalband-
breite und der Lénge des digitalen RRC-Filters dar. Die sich daraus er-
gebende Ubertragungsrate auf einem Antennenkanal betriigt 156,25 kSym-
bols/s (200 kHz/(1 + p)).

Die maximal erreichbare Datenrate bei Verwendung eines in Kapitel 5.4 de-
finierten Bursts, der 40% der zur Verfiigung stehenden Dauer eines Rahmens
belegt (davon ca. 35% fiir die Trainingssequenzen- und ca. 65% fiir die Da-~
teniibertragung), liegt in der Grofenordnung von 650 kbps.

Zwei wichtige Punkte, die diesen Demonstrator von anderen zur Zeit verfiig-
baren MIMO-Demonstratoren unterscheiden, sind zum einen die geringe
Grofe und zum anderen der kostensparende Aufbau. In Tabelle 5.1 sind
noch einmal die wichtigsten Parameter des in dieser Arbeit aufgebauten
MIMO-Demonstrators zusammengefasst.
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Tab. 5.1 Parameter des MIMO-Demonstrators

Anzahl der Sendeantennen 4

Anzahl der Empfangsantennen 4

Unterstiitzte Modulationsarten BPSK, QPSK, 16QAM

Kanalbandbreite 200 kHz

Impulsformung RRC mit p=0,28

Datenrate an jeder Sendeantenne 156,25 kSymbols/s

Trégerfrequenz 1810 MHz

Antennenkonfiguration Einstellbarer Antennenabstand und
einstellbare Antennenpolarisation

5.2 Antennenarrays

In Abb. 5.1 sind zwei Antennenarten dargestellt, die im hier beschriebenen
MIMO-Demonstrator eingesetzt wurden.

In Abb. 5.1(a) ist eine Dipolantenne mit 500 Eingangswiderstand und in
Abb. 5.1(b) eine so genannte ,Inverted-F*-Antenne zu sehen. Die beiden An-
tennentypen wurden an das GSM 1800-Frequenzband angepasst, da die aus-
gewdhlte System-Trégerfrequenz bei 1810 MHz liegt. Die sich daraus erge-
bende Wellenlénge in der Luft A betrigt ~16cm.

Da eine Dipolantenne keine ausgepriagte Richtungscharakteristik aufweist,
konnen damit Messungen der MIMO-Kaniéle durchgefiihrt werden, mit Hilfe
derer die MIMO-Eigenschaften eines Raumes bzw. eines Antennenarrays be-
stimmt werden.

Alternativ zur Dipolantenne kann eine Monopolantenne genutzt werden, die
ebenfalls eine gute Rundum-Charakteristik besitzt. Ein Nachteil dieses An-
tennentyps ist jedoch, dass eine im Vergleich zur Dipolantenne grofie Massen-
fliche benotigt wird, was die Flexibilitat beim Aufbau eines Antennenarrays
einschréankt.

Mit einer Dipolantenne dagegen lésst sich in einem Array sehr einfach der
Einfluss sowohl des Antennenabstandes als auch der Antennenpolarisation
auf die Performance eines MIMO-Demonstrators untersuchen.
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» (b) Inverted F

Abb. 5.1 Fotografien der aufgebauten Antennen

Die im Rahmen dieser Arbeit getesteten Anordnungen mit Dipolantennen
sind in Abb. 5.2 dargestellt. Diese wurden beim Sender wie auch beim Emp-
fanger eingesetzt.

Bei der Beurteilung der Messergebnisse in Kapitel 7.2 und 7.3 wird jeweils
die gerade getestete Antennenanordnung beim Sender und beim Empféanger
angegeben.

Infolge des relativ groken Platzbedarfs lassen sich mehrere Dipolantennen
nur schwer in ein mobiles Handheld-Terminal integrieren. Um eine platz-
sparende Form der Antennenanordnung zu zeigen und zu testen, wurde zu-
dem ein Array aus ,Inverted-F“-Antennen aufgebaut. Fiir die Gewéhrleis-
tung einer moglichst hohen Entkopplung zwischen den Antennen wurden
diese mit unterschiedlichen Polarisationen und an verschiedenen Seiten des
mobilen Dummy-Terminals fest eingebaut (siche Abb. 5.3).

Auf eine ausfiihrliche Charakterisierung der ,Inverted-F“-Antennen wird hier
bewusst verzichtet, da ihre Untersuchung nicht Ziel dieser Arbeit ist und sie
lediglich zur Présentation des moglichen Integrationspotenzials eines Anten-
nenarrays dienen. Beziiglich einer detaillierten Beschreibung dieses Anten-
nentyps sei auf [72| verwiesen.
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(a) ULA (uniform linear array), (b) quadratische Anordnung,

H polarisiert, minimaler H polarisiert, minimaler
Antennenabstand ~1/2 Antennenabstand ~4

(c) quadratische Anordnung, (d) quadratische Anordnung,

H und V polarisiert, minimaler H und V polarisiert, minimaler
Antennenabstand ~4 Antennenabstand ~1/4

Abb. 5.2 Getestete Anordnungen mit Dipolantennen
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Abb. 5.3 Array mit ,Inverted-F“-Antennen und minimalem Antennenab-

stand von \/4
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5.2.1 Antennenmessungen in echofreier Kammer

Beim Einsatz von Dipolantennen ist die Frage nach dem Einfluss der Kopp-
lungen zwischen den Elementen eines Arrays auf eine Antennencharakteristik
eines einzelnen Dipols dieses Arrays von besonderer Bedeutung. Die im De-
monstrator integrierten Dipolantennen wurden, um dies zu untersuchen, in
einer echofreien Kammer vermessen.

Gesamter H+V Antennengewinn 1.98dB

-18.02dB

Antennengewinn

270
(b) Querschnitt der Antennencharakteristik

Abb. 5.4 Dipolantennencharakteristik gemessen in echofreier Kammer
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Ausgewihlte Ergebnisse sind in diesem Kapitel dargestellt.

Zu Beginn wurde eine Messung eines einzelnen fiir den Demonstrator aufge-
bauten Antennenelements durchgefiihrt, um seine Rundum-Dipolcharakteris-
tik zu verifizieren. In Abb. 5.4 ist die gemessene dreidimensionale Anten-
nencharakteristik sowie ein Querschnitt derselben zu sehen (hier in der x-z
Ebene). Dabei liegt der Dipol in Abb. 5.4(a) parallel zur x-Achse. Wie zu
erwarten, besitzt diese Antenne eine typische Dipolcharakteristik in Form ei-
ner rotierten Acht und wird fiir weitere Messungen als Referenz verwendet.
Des Weiteren wurden die Anordnungen aus Abb. 5.5 vermessen, um die
Verdnderung der Charakteristik einer Antenne durch ihren Einbau in ein
Array zu untersuchen. Bei den Messungen wurde jeweils eine Antenne eines
Arrays mit dem Signal gespeist und alle anderen Antennen desselben Arrays
mit 50 € abgeschlossen.

Messung 1 Messung 2 Messung 3
e iy

Messung 4 Messung 5

-7
PIRSYS

Messung 7

® 50Q Abschluss « Frequenz 1810MHz
v . .
#éﬁ 4 Signalspeisung « J/2=8cm

Abb. 5.5 Prinzipskizzen verschiedener Antennenanordnungen, die in einer
echofreien Kammer vermessen wurden

In Abb. 5.6 werden Messung 2 (Abb. 5.6(a)) mit Messung 6 (Abb. 5.6(b)) so-
wie Messung 3 (Abb. 5.6(c)) mit Messung 7 (Abb. 5.6(d)) verglichen. Trotz
des Einsatzes mehrerer Antennen ist eine richtungsunabhéngige Dipolcha-
rakteristik in beiden Féllen weiterhin gut zu erkennen. Die Verringerung des
Antennengewinns in Abb. 5.6(d) ist auf die Antennenabschattung in der ver-
messenen Antennenkonfiguration zuriickzufiihren (siehe Messung 7 in Abb.
5.5).

Die weiteren Antennenarrays weisen ebenfalls einen geringen Einfluss auf
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(a) Gesamter H+V Antennengewinn (b) Gesamter H+V Antennengewinn
aus Messung 2 aus Messung 6

90 10 90 10

2

(c) Gesamter H+V Antennengewinn (d) Gesamter H+V Antennengewinn
aus Messung 3 aus Messung 7

Abb. 5.6 Vergleich einiger in echofreier Kammer gemessener Antennencha-
rakteristika fiir die aus Abb. 5.5 ausgewahlten Antennenanordnungen

die Dipolcharakteristiken der gemessenen Antennen auf und werden aus die-
sem Grund hier nicht weiter aufgefiihrt. Daraus folgt, dass alle in Abb. 5.2
dargestellten Antennenanordnungen im Falle einer stark streuenden Umge-
bung fiir eine MIMO-Ubertragung gut geeignet sind. Es ist zu erwarten,
dass die Anordnungen mit groferen Absténden zwischen den Antennen und
mit unterschiedlich polarisierten Elementen bessere Ergebnisse beziiglich der
Kanalkapazitit liefern werden, da sich die Korrelation zwischen Sende- bzw.
Empfangssignalen mit wachsendem Abstand oder durch unterschiedliche Po-
larisation verringert. Die in Kapitel 7 prasentierten Ergebnisse werden diese
Aussage verifizieren.
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Prinzipiell setzt sich der Sender des im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten
MIMO-Demonstrators aus mehreren in Abb. 5.7 dargestellten Blocken zu-

salmmerl.
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Abb. 5.7 Sender-Architektur des MIMO-Demonstrators

Diese lassen sich in drei Gruppen aufteilen. In den Blécken I und II fin-
det eine digitale Basisbandverarbeitung der Sendesignale statt. Die in Block
III dargestellten D/A-Wandler mit den dazugehorigen Filtern repréasentieren
die zweite Gruppe, in der die Mixed-Signal-Aufgaben ausgefiihrt werden. Die
dritte Gruppe ist in Block IV, in den die RF-Teile integriert wurden, zu se-
hen. Im folgenden Kapitel werden die drei Gruppen genauer beschrieben. In
Kapitel 5.3.4 werden die Performance-Messungen des aufgebauten Senders

préasentiert.
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5.3.1 Basisbandverarbeitung der Sendesignale

Die in den Blécken I und IT dargestellte Basisbandverarbeitung der Sendesig-
nale findet im PC und FPGA statt. Alternativ zum PC kann auch ein DSP
eingesetzt werden. Bei dem hier vorgestellten Demonstrator werden im PC
die unabhéngigen Bitstrome auf die Modulationssymbole abgebildet. Die fiir
diese Prozessierung angewandte Software lédsst sich ohne grofferen Aufwand
um die Codierung, die Leistungsanpassung der unabhéngigen Datenstréome
oder die Sendeantennengewichtung erweitern.

Eine solche Signalverarbeitung liefert die im Symboltakt (1/Ts) abgetasteten
IQ-Basisbandsignale, die mit Hilfe einer I/O-Einsteckkarte (PCI-DIO-32HS
der Firma National Instruments) an Block II {ibertragen werden. Dabei un-
terstiitzt die ausgewdhlte Karte die Datenraten bis zu 20 MSamples/s.

In Block II finden die Uberabtastung und Impulsformung der Basisbandsig-
nale statt. Diese werden in einem FPGA (Stratix der Firma Altera) realisiert.
Wie bereits erwédhnt, betrdgt die Antennenanzahl im hier implementierten
MIMO-Sender M = 4. Demzufolge existieren zwischen PC und FPGA acht
reale Kanile (M = 4 Sendeantennen mit jeweils I und Q Signalen). Daraus
ergibt sich eine Ubertragungsrate auf der PC/FPGA-Schnittstelle von 1,25
MSamples/s.

Der im FPGA verwendete Uberabtastungsfaktor wird auf den Wert 8 ge-
setzt, um einerseits die Anforderungen an die analogen Rekonstruktionsfilter
gering zu halten (weit auseinander liegende spektrale Replika) und anderer-
seits die Lénge des Impulsformer-FIR-Filters moglichst zu minimieren. Der
Grund fiir den Ausschluss der Uberabtastung und Impulsformung von Block
I liegt im Vorhandensein der optimierten FIR-Strukturen im FPGA, die eine
Impulsformung deutlich beschleunigen.

Die auf diese Weise vorbereiteten Signale werden zu Block III iibertragen.

5.3.2 Mixed-Signal-Bereich und Tiefpass-Filter

In Block IIT sind die Digital/Analog (D/A)-Wandler mit analogen Rekon-
struktionsfiltern auf einer Platine integriert. Beim Demonstrator werden die
flir die Prozessierung von I und Q Daten in der Nachrichtentechnik op-
timierten D/A-Wandler mit maximaler Auflésung von 14 Bits eingesetzt
(AD9767 der Firma Analog Devices). Da die Anzahl der Ausgangspins auf
dem FPGA-Board begrenzt ist, werden die D/A-Wandler in einem so ge-
nannten Interleaving-Modus betrieben. Dabei werden die digitalen 1Q-Werte
abwechselnd zum Wandler geschickt (I1, Q1, 12, Q2, ...). Dadurch redu-
ziert sich die Anzahl der realen Kanile von acht auf vier, folglich muss die
Ubertragungsgeschwindigkeit verdoppelt werden. In diesem Fall betriigt die
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Datenrate auf jedem zur Sendeantenne fithrenden Kanal 2,5 MSamples/s.
Der Ausgang des Wandlers liefert die Basisbandsignale mit symmetrischer
Leitungsfithrung (I(t), I'(t), Q(t), Q’(t)). Die in Abb. 5.7 dargestellten ana-
logen Tiefpass-Filter, auch Rekonstruktionsfilter genannt, dienen zur Unter-
driickung von spektralen Replika, die aus dem digitalen Bereich kommen.
Als Filter-Typ wurde ein Butterworth-Filter vierter Ordnung mit 175 kHz
Grenzfrequenz gewéhlt. Die genauen Informationen beziiglich der Breite des
Durchlassbereichs, der Flankensteilheit, Sperrbereichddmpfung und Grup-
penlaufzeit des Filters sind in [66] im Detail beschrieben.

5.3.3 RF-Teile

Die gefilterten analogen Basisbandsignale werden an Block IV {ibergeben, in
dem vier auf einer Platine integrierte RF-Transmitter (RF2483 der Firma
RF Micro Devices) die Umsetzung auf die Triagerfrequenz durchfiihren. Da
diese RF-Transmitter fiir einen Frequenzbereich zwischen 700 — 2200 MHz
entwickelt wurden, eignen sie sich besonders gut fiir die dieser Arbeit zu
Grunde liegenden GSM/EDGE-Anwendungen. Dabei ist es moglich, die ge-
samte Sendeleistung Pr des Demonstrators zwischen -6 und 12 dBm ein-
zustellen. Beim Einsatz des Demonstrators wird die Sendeleistung Pr auf
0 dBm gesetazt.

Bei der Integration der vier RF-Transmitter wurde darauf geachtet, dass die
Leitungen zwischen Lokaloszillator und Mischer sowie die Antennenleitungen
ungeféhr gleich lang bleiben, da Unterschiede in der Leitungsldnge zu einer
Phasenverzerrung des Sendesignals fithren wiirden. Eine genaue Anpassung
der Leitungslidngen ist allerdings nicht notwendig, da die dadurch entstehen-
den Signalverzerrungen beim Empfanger geschitzt und ausgerechnet werden
koénnen. Die so erzeugten RF-Signale werden mittels der in Kapitel 5.2 be-
schriebenen Antennenarrays versendet.

Abb. 5.8 ist eine Fotografie des aufgebauten MIMO-Senders. Die hier ab-
gebildeten und beschrifteten Komponenten wurden in den vorangehenden
Abschnitten beschrieben.
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g PC/FPGA N
B Schnittstelle [%

B il =
RF-Transmitter
-~ ; =

Abb. 5.8 Fotografie des aufgebauten MIMO-Senders

5.3.4 MIMO-Sender Performance-Messungen

Die Funktionsweise des MIMO-Senders wurde mit einem Generator getestet,
der pseudozufillige Bits erzeugt. Als Modulationsart wurde 16QAM einge-
setzt. Da diese die komplexeste der vorgesehenen Modulationen darstellt,
lassen sich die erhaltenen Ergebnisse fiir die anderen im Demonstrator ver-
wendeten Modulationsarten ableiten.

Wihrend der Messung wurden die Ausginge der RF-Transmitter nachein-
ander mit einem Analysator verbunden. Dieser erméglicht sowohl die Mes-
sung des Leistungsdichtespektrums als auch die des EVM (Error Vector Ma-
gnitude) der eingesetzten Modulation des zugehorigen Signals. Dabei wird
der EVM geméf folgender Gleichung definiert:

I2 2
EVM = Lo + Qe | 100% (5.1)
I+ Q
K K2

Ierr und Q¢ bezeichnen die Komponenten eines Fehlervektors, der den zu
einem bestimmten Zeitpunkt gemessenen 1Q-Wert mit dem fiir die vorgese-
hene Modulationsart idealen Konstellationspunkt (I;4, Q;q4) verbindet.
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Représentativ fiir alle Sendesignale sind in Abb. 5.9 die fiir einen Ausgang
des RF-Transmitters erhaltenen Ergebnisse dargestellt.

RBI 30 kHz RF Att 30 dB

Ref Lvl VBW 30 kHz Mixer 20 dBm
10 dBm SWT 14 ms unit dBm
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(b) Konstellationsdiagramm

Abb. 5.9 Gemessenes Leistungsdichtespektrum und Konstellationsdia-
gramm eines mit 16QAM modulierten Sendesignals
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Zusétzlich zum Leistungsdichtespektrum des Sendesignals ist in Abb. 5.9(a)
die GSM-Spektrummaske eingezeichnet. Es ist gut zu erkennen, dass die aus
dem digitalen Bereich kommenden Replika ausreichend unterdriickt wurden
und somit die GSM-Vorgabe eingehalten wird. Der gemessene mittlere EVM
des mit 16QAM modulierten Signals betrégt 4% und entspricht den in [66]
simulierten Werten fiir das ausgewéhlte Rekonstruktionsfilter.

Es wurde somit gezeigt, dass die Verzerrung der Signale durch diesen MIMO-
Sender einen geringen Einfluss auf die Performance des gesamten Demonst-
rators besitzt.

5.4 Rahmen- und Burststruktur fiir die Da-
teniibertragung

Die Dateniibertragung im hier diskutierten MIMO-Demonstrator wurde in
mehrere so genannte Rahmen aufgeteilt. Die in jedem Rahmen versendeten
Daten werden in einem speziell fiir diesen Demonstrator definierten Burst
organisiert. Aus der vorgegebenen Kanalbandbreite von 200 kHz und dem
eingesetzten roll-off Faktor p = 0,28 ergibt sich die Dauer eines im De-
monstrator erzeugten BPSK-, QPSK- oder 16QAM-Symbols von 6,4 us.
Die Dauer eines Rahmens betragt 6,55 ms, davon sind 2,62 ms fiir die
Trainingssequenzen- und Dateniibertragung vorgesehen.

Die detaillierte Burststruktur ist in Abb. 5.10(b) dargestellt.

Zu Beginn jedes Bursts werden von der ersten Antenne 10 Startbits (10
SB codiert als BPSK-Symbole) iibertragen. Diese Symbole erzeugen einen
konstanten Pegel, der zur Erkennung des Burstanfangs am Empfanger dient.
Danach werden von jeder Sendeantenne die von jeweils zwei Tailbits (T) um-
randeten und mit BPSK modulierten Trainingssequenzen (TS) der Lénge 26
im Zeitmultiplex versendet. Damit wird gewéhrleistet, dass ein am Empfan-
ger geschétzter Koeffizient h,,,,, der Kanalmatrix (siehe Gleichung 3.12) nicht
von der Schiatzung anderer Kanalkoeffizienten beeinflusst wird.

Die Trainingssequenzen werden beim Empfanger als Referenz fiir die Kanal-
schétzung und Bitsynchronisation herangezogen [44]. Die im Demonstrator
verwendeten GSM-Trainingssequenzen sind in Tabelle 5.2 aufgelistet [1].
Offensichtlich l&sst sich eine solche Verteilung der Trainingssequenzen im
hier definierten Burst fiir die zeitliche Komponente noch weiter optimieren.
Beispielsweise konnte eine gleichzeitige Ubertragung der Trainingssequenzen
die Effizienz der MIMO-Verbindung steigern. Hierzu miissten allerdings spe-
zielle Bitfolgen gewidhlt und auf ihre Korrelationseigenschaften untersucht
werden. Dies wird jedoch im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter verfolgt.
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(a) Rahmendauer

6,55ms
| Rahmen! | Rahmen2 | Rahmen3 1., Rahmen k
(b) Burststruktur
Ant. 110 B[ 21]26 TS1][ 27| i i i
Ant.2§ ‘2T|26TSZ|2T i i
Ant. 3 i % 21|26 TS3[ 27 i
. — =
\\\\ ///////,/—
0.93ms, 7" 1.69ms | 3.93ms
Rahmen k-1 | TS Feld |  Daten Feld | Rahmen k+1
Ant. 1] — 128 Daten | s7 ] 128 Daten —= |
Ant. 2| 128 Daten | sT | 128 Daten |
Ant. 3| 128 Daten | s7 ] 128 Daten |
Ant. 4| 128 Daten | 81 | 128 Daten |

Abb. 5.10 Timing und Struktur des im Demonstrator eingesetzten Rah-
mens und Bursts

Fiir die im Rahmen dieser Arbeit vorgesehenen Aufgaben, die mit Hilfe des
aufgebauten MIMO-Demonstrators durchgefithrt werden, ist dies aber nicht
notwendig, da es seine Implementierung erschweren wiirde, ohne einen Ge-
winn beziiglich der Qualitdt der MIMO-Kanalschétzung zu erbringen. Mit
der hier vorgeschlagenen Burststruktur wird dagegen eine einfache und mog-
lichst genaue Schitzung des MIMO-Kanals gewahrt.

Die Datenaufnahme beim Empfanger findet in Blécken mit einer fest einge-
stellten Lange von 2176 komplexen Abtastwerten statt (136 Symbole, N = 4
Empfangsantennen, vierfacher Uberabtastungsfaktor).
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Tab. 5.2 Darstellung der im Demonstrator verwendeten und differentiell
codierten GSM-Trainingssequenzen

Bit B0 bis B25

TS1/00110111001000110011011100
TS2|100111011001100010011101100
TS3101100010011001110110001001
TS4101100100011011100110010001

Da diese Blocke nacheinander empfangen werden (d.h. zuerst der Block mit
den Trainingssequenzen, gefolgt vom Block mit der ersten Hélfte der Nutz-
daten und schlieflich der Block mit der zweiten Hélfte der Nutzdaten), wer-
den an die vierte Trainingssequenz weitere 16 Tailbits angehdngt. Damit
wird gewahrleistet, dass in dem Block, der die Trainingssequenzen beinhal-
tet, keine Nutzdaten aufgenommen werden. Es folgen die beiden Halften
der Nutzdaten mit jeweils 128 Symbolen, getrennt durch 8 Tailbits. Ein
Burst besitzt folglich eine Linge von 410 Symbolen und wird, wie bereits
erwdhnt, in 2,62 ms iibertragen. Die Anzahl an Nutzbits pro Burst variiert
in Abhéngigkeit von den gerade auf jedem Datenstrom verwendeten Modu-
lationsverfahren. Nach der zweiten Hélfte der Nutzdaten werden fiir die Zeit
von 3,93 ms keine Daten iibertragen. Dieser Bereich ist fiir die Prozessierung
der empfangenen Daten vorgesehen.

5.5 MIMO-Empfanger

Ahnlich wie beim Sender lisst sich der Empfinger des MIMO-Demonstrators
in mehrere in Abb. 5.11 dargestellte Blocke unterteilen. Block I beinhaltet die
RF- und Mixed-Signal-Teile. Die gesamte Basisbandempfangsprozessierung
wurde in den Blocken II und III realisiert. Im folgenden Abschnitt werden
diese Teile genauer beschrieben.
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Abb. 5.11 Empfanger-Architektur des MIMO-Demonstrators

5.5.1 RF- und Mixed-Signal-Komponente

Die vom MIMO-Sender versendeten Signale werden mit Hilfe der in Ka-
pitel 5.2 beschriebenen Antennenarrays empfangen und an die Einginge
der vier parallel arbeitenden RF-Empfanger, die bereits bei einigen von
Siemens entwickelten GSM-Geréten eingesetzt wurden, iibertragen. Jeder
RF-Empfianger (Othello One der Firma Analog Devices) ist zusammen mit
einem Signalverstirker und Antialiasing-Filter in einem Chip integriert und
liefert die an den Empfangsantennen ankommenden und in das Basisband
heruntergemischten verstirkten und vorgefilterten analogen Signale.

Dabei erfolgt die Umsetzung des RF-Signals in das Basisband auf Basis
eines DCR-Prinzips (DCR: direct conversion receiver), d.h. ohne Verwen-
dung einer zusétzlichen Zwischen-Frequenz (IF: intermediate frequency). Da-
raus folgt, dass an den Eingéngen der A/D-Wandler (AD9238 der Firma
Analog Devices) verstirkte und vorgefilterte Basisbandsignale vorliegen, die
dann mit einer maximalen Auflésung von 12 Bits digitalisiert werden. Die
Abtastrate betrdgt 625 kHz und entspricht der vierfachen Symbolrate auf
einem Antennenkanal.

5.5.2 Basisbandempfangsprozessierung

Die iiberabgetasteten Daten werden zu Block II weitergeleitet, in dem eine
Matched-Filterung mit einem RRC-Filter durchgefiihrt wird. Der roll-off
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Faktor betréigt entsprechend des Wertes im Sender p = 0, 28. Realisiert wird
diese Filterung wie schon beim Sender in einem FPGA (Stratix der Firma
Altera).

Derart vorbereitete Signale werden iiber eine synchrone Schnittstelle zum
DSP (Block III) iibertragen. Die genaue Beschreibung des Ubertragungsme-
chanismus auf der FPGA /DSP-Schnittstelle ist in [57] aufgefiihrt.

In dem hier beschriebenen Demonstrator wurde ein ADSP-BF535 der Firma
Analog Devices als digitaler Signalprozessor verwendet. Da in diesem Pro-
zessor ein Grofteil der MIMO-Empfangsprozessierung stattfindet, wird im
Folgenden auf dessen Eigenschaften, die bei der Echtzeit-Implementierung
aller in Kapitel 6 beschriebenen MIMO-Empfangsalgorithmen Anwendung
fanden, ndher eingegangen.

Eigenschaften des digitalen Signalprozessors

In Abb. 5.12 ist die Kernarchitektur des ADSP-BF535-Prozessors, der mit
300 MHz Taktfrequenz arbeitet, dargestellt.

ADDRESS ARITHMETIC UNIT

13 [ L3 [ B3 DAGO DAG1
% 12 L2 B2 || m2 |
M| 0 [ e |[ wt |
0 [ o [ B0 |[ mo | SEQUENCER
ALIGN

DECODE

o
> —

LOOP BUFFER

v v v v

BARREL
SHIFTER

DATA ARITHMETIC UNIT

Abb. 5.12 Kernarchitektur des ADSP-BF535 [2]

Es handelt sich dabei um einen 16-Bit-Festkomma DSP mit jeweils einem 32-
Bit breiten Adress- und Datenbus. Die fiir die Implementierung der MIMO-
Empfangsalgorithmen besonders interessanten Teile des Prozessorkerns sind:
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zwei MAC-Einheiten (multiply/accumulate), zwei 40-Bit breite arithmetische
Logikeinheiten (ALU: arithmetic logic unit), ein 40-Bit breites Schieberegis-
ter und eine Gruppe von Daten- und Adressregistern. Eine solche Prozessor-
architektur ermdglicht den Einsatz paralleler Instruktionen, wodurch sich
die Verarbeitung vieler implementierter Algorithmen deutlich beschleunigen
lasst. Diese Recheneinheiten kénnen 8-, 16- und 32-Bit breite und in einem
Datenregister abgelegte Daten verarbeiten.

In einer ALU lassen sich fiir ein 16- oder 32-Bit breites Datenwort alle arith-
metischen und logischen Standardoperationen ausfithren.

Jede der beiden MAC-Einheiten kann eine 16 x 16-Bit-Multiplikation ausfiih-
ren, deren Ergebnis entweder in einem 40-Bit breiten Akkumulator summiert
oder in einem Datenregister abgelegt werden kann. Daraus folgt, dass die
Akkumulatoren (A0 und Al) jeweils eine um 8 Bit erweiterte Genauigkeit
besitzen, die z.B. fiir Rechenoperationen mit Uberldufen ausgenutzt werden
kann.

Die in einem 40-Bit breiten Schieberegister abgelegten Daten kénnen ge-
schoben, rotiert oder normalisiert werden.

Fiir die zu verarbeitenden Daten stehen acht jeweils 32-Bit breite Regis-
ter zur Verfiigung (RO bis R7). Fiir die Speicheradressierung werden unter-
schiedliche Register eingesetzt, die sowohl eine lineare als auch eine zirkulare
Adressierung unterstiitzen. Die zirkulare Adressierung eignet sich besonders
gut zur Implementierung eines Filterungsvorgangs. Zuséatzlich sind noch zwei
Register fiir stack pointer (SP) und frame pointer (FP) vorgesehen.

Damit sind die wichtigsten Eigenschaften des im Demonstrator eingesetzten
digitalen Signalprozessors beschrieben, mit deren Hilfe die gesamte nachfol-
gend erlduterte DSP-Empfangsprozessierung implementiert wurde. Weitere
Informationen zur Architektur des ADSP-BF535-Prozessors und zu den im
DSP verfiigharen Funktionen sind in [2] und [3] zu finden.

Die Performance des hier beschriebenen MIMO-Demonstrator-Empféangers
wird mit Hilfe der in Kapitel 7.2 dargestellten BER-Ergebnisse bewertet. Ab-
schlieffend zu diesem Kapitel ist in Abb. 5.13 eine Fotografie des aufgebauten
MIMO-Empféngers aufgefiihrt.
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Abb. 5.13 Fotografie des aufgebauten MIMO-Empfangers



6 DSP-Implementierung ausge-
wahlter Empfangsalgorithmen

Im vorliegenden Kapitel wird die im zuvor beschriebenen DSP implemen-
tierte Empfangsprozessierung naher betrachtet. Dabei besteht die Haupt-
aufgabe des DSP darin, die gesendeten Bits aus den an jeder Empfangsan-
tenne ankommenden, ins Basisband heruntergemischten und digitalisierten
Signalen zu rekonstruieren. Diesen Empfangssignalen werden in den Funktei-
len der Direct Conversion-Empfanger zusétzlich noch Rauschen {iberlagert
und mit den Empfangsfiltern weiter verzerrt. Mit dem aktuellen Stand des
MIMO-Demonstrators ist es moglich, eine uncodierte, V-BLAST-&hnliche
Ubertragung durchzufithren und zu testen. Dabei kann man zwischen ZF-
und MMSE-Empfanger wéhlen. Zusétzlich ldsst sich ein SIC-Empfénger ein-
schalten (siehe Kapitel 4.1). Bei den weiteren Betrachtungen wird stets davon
ausgegangen, dass die Sendeleistung jeder der M-Sendeantennen auf 1 nor-
miert wurde (Pp = M).

Zur Programmierung des ADSP-525BF stehen Compiler fiir die Program-
miersprache C und den Assembler zur Verfiigung. Um die Verarbeitungs-
geschwindigkeit zu maximieren, wurden die meisten Funktionen der Emp-
fangsprozessierung in Assembler geschrieben. Dagegen wurde die gesamte
Ablaufsteuerung auf Grund der besseren Ubersichtlichkeit in C program-
miert.

Wie in Kapitel 5.4 erwdhnt, wird der in Abb. 6.1 dargestellte Ablauf der
Empfangsprozessierung durch einen Schwellwert-Detektor, der auf den am
Anfang des Bursts gesendeten konstanten Pegel reagiert, gestartet. Dabei
wird im FPGA aus den in jedem 32us langen Zeitintervall empfangenen Ab-
tastwerten die Signalleistung bestimmt. Sobald diese Leistung einen vorgege-
benen Schwellenwert {iberschreitet, beginnt die Verarbeitung der Empfangs-
signale aus dem gerade detektierten Burst. Nach der RRC-Filterung werden
die Abtastwerte in drei Blocken vom FPGA zum DSP iibertragen. Im ers-
ten Block befinden sich die Daten des Trainingssequenz-Feldes (TS-Feldes),
in den weiteren Blocken die empfangenen Nutzdaten. Jeder Datenblock be-
steht aus 2176 vierfach {iberabgetasteten, komplexen Signalen. Um die nach-
folgende Prozessierung im DSP zu vereinfachen, werden die Daten von den
Empfangsantennen im FPGA gepuffert und in jedem Block nacheinander
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iibertragen (beginnend mit allen Daten der ersten Empfangsantenne, gefolgt
von den Daten der zweiten Antenne, usw.). An dieser Stelle wird nochmals
betont, dass die Nutzdaten in der Luft gleichzeitig und innerhalb desselben
Frequenzkanals vom Sender zum Empfianger iibertragen werden.

Abgetastete
Empfangssignale

Prozessierung

|

[ DSP-Initialisierung ]

l

Daten-Paket vom

‘ Start der

FPGA angekommen? ndin
1
ja
¥
< TS-Daten? >
l ja 1 nein l
[ DC-Offset Kompensation ] [ DC-Offset Kompensation ]
v
Synchronisation des Detektion der Nutzdaten
Abtastzeitpunktes mit dem ZF-, MMSE-
v ) -
Schatzung der oder SIC }Empfanger
Kanalmatrix -
3 Ubertragung der
Aktualisierung des detektierten Bits, des
mittleren SNR ermittelten mittleren
v SNR-Wertes und der
ZF- oder MMSE- geschitzten Kanalmatrix
Empfanger spezifische zum PC
Matrizen-Operationen

Abb. 6.1 Ablauf der Empfangsprozessierung im eingesetzten DSP

Da die Darstellung der komplexen Werte im DSP jeweils mit zwei (fiir
den Real- und Imaginérteil) 16-Bit breiten Wortern erfolgt, werden die 12-
Bit breiten Samples im Speicher des DSP stets vorzeichenrichtig am MSB
ausgerichtet. Zusétzlich wird in die IQ-Abtastwerte eine Signalisierung sei-
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tens FPGA eingefiihrt, anhand derer entschieden wird, ob es sich um ein
Trainingssequenz- oder ein Nutzdatenfeld handelt.

In den folgenden Abschnitten werden die fiir die empfangsseitige MIMO-
Prozessierung relevanten Algorithmen genauer erlautert. Hierbei wird eben-
falls auf die DSP-spezifischen Aspekte eingegangen.

6.1 DC-Offset Kompensation

Da die ins Basisband heruntergemischten Signale bei Verwendung der Direct
Conversion-Empfanger einen Gleichanteil besitzen, kann ein externer DC-
Offset, der z.B. auf Grund des so genannten ,LLO-Leakage* beim Empfén-
ger erzeugt wird [64], einen signifikanten Performance-Verlust des gesamten
Systems verursachen. Deshalb wird der DC-Offset aus den komplexen T'S-
Signalen jeder Empfangsantenne zu Beginn der DSP-Empfangsprozessierung
durch Subtraktion des Mittelwertes eliminiert. Fiir die Berechnung dieses
Mittelwertes werden 544 Werte verwendet. Die Anzahl dieser Werte ergibt
sich als Produkt aus dem vierfachen Uberabtastungsfaktor und den 136 in
einem Block mit jeder Empfangsantenne aufgenommenen TS-Symbolen:

Hierbei bezeichnen z7 bzw. z¢, die Abtastwerte des Real- bzw. Imaginér-
teils des an der Antenne n empfangenen, ins Basisband heruntergemischten,
digitalisierten und RRC-gefilterten komplexen T'S-Signals. N entspricht wei-
terhin der Anzahl der Empfangsantennen.

Die fiir jede Empfangsantenne berechneten DC-Offset-Werte werden fiir die
Verarbeitung der Nutzdatenfelder gespeichert.
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6.2 Synchronisation des Abtastzeitpunktes

Bei der Synchronisation des Abtastzeitpunktes wird zum einen nach dem
optimalen Abtastzeitpunkt der empfangenen und digitalisierten Signale ge-
sucht und zum anderen der Anfang des detektierten Bursts bestimmt.

Der optimale Abtastzeitpunkt wird durch die Korrelation der im ersten Block
iibertragenen Daten mit einer bekannten Trainingssequenz ermittelt. Da die
Laufzeitunterschiede zwischen den an verschiedenen Empfangsantennen an-
kommenden Signalen nur einen Bruchteil einer TS-Symboldauer von 6, 4us
betragen, lasst sich die Suche nach dem besten Abtastzeitpunkt mit Hilfe
der Samples, die nur an einer Antenne detektiert wurden, durchfiihren. Die
Zuverléssigkeit dieser Suche wird dadurch optimiert, dass das mit der stérks-
ten Leistung empfangene Antennensignal fiir die weitere Verarbeitung aus-
gewahlt wird.

Zu Beginn dieses Synchronisationsalgorithmus werden die abgetasteten Sig-
nale um den Faktor 2 interpoliert. Daraus ergeben sich, bezogen auf die
Dauer eines TS-Symbols, 8-fach iiberabgetastete Signale. Das Korrelations-
fenster ist 10 Symbole lang, woraus als Produkt die gesamte Anzahl der
pro empfangenem Burst durchgefiihrten einzelnen Korrelationen von 80 re-
sultiert. Das Korrelationsergebnis mit dem maximalen Wert bestimmt zum
einen die Position des ersten Bits der mit der stérksten Leistung empfange-
nen Trainingssequenz und zum anderen den optimalen Abtastzeitpunkt. Die
Begrenzung des Uberabtastungsfaktors auf 8 wurde auf Grund der Gréfe der
im DSP zur Verfiigung stehenden Speicherressourcen eingefiihrt. Die maxi-
male Abweichung zwischen dem gefundenen und dem idealen Abtastzeit-
punkt kann als Folge dieser Limitierung bis zu +1/16 der TS-Symboldauer
betragen. In [57] wurde gezeigt, dass der dadurch entstehende grofstmogliche
EVM von 8% jedoch lediglich einen relativ geringen Einfluss auf die Qualitét
der nachfolgenden Kanalschétzung hat.

Mit der gefundenen Synchronisation werden die digitalisierten T'S-Signale im
Symboltakt abgetastet. Die auf diese Weise erhaltenen Abtastwerte stellen
somit die verrauschten und durch den Kanal sowie die Sende- und Empfangs-
filter verzerrten Trainingssequenzen dar.

6.3 Schatzung der Kanalmatrix

Aus Kapitel 4 folgt, dass die Kanalkenntnis am Empfianger in Form einer
Kanalmatrix fiir die Detektion der gesendeten Daten notwendig ist. Um
eine Kanalschétzung am Empfinger zu ermdglichen, werden am Anfang des
Bursts bekannte Trainingssequenzen {ibertragen (vgl. Kapitel 5.4), mit Hilfe
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derer die im Folgenden beschriebene Schétzung der Kanalkoeflizienten h,,,,
aus Gl 3.12 erfolgt.

Zuerst werden der Real- bzw. Imaginérteil der synchronisierten Abtastwerte
der Trainingssequenzen jeweils auf 14-Bit breite Worter normiert. Dadurch
wird einerseits ein Uberlauf bei den folgenden Berechnungen vermieden und
andererseits ein Minimum an signifikanten Bits in nachfolgenden Berechnun-
gen sichergestellt. Die Bestimmung eines Kanalkoeflizienten h,,,, erfolgt mit
dem Einsatz des Least-Squares Algorithmus [46]:

T8 . TS .

By = S Zm g’;’" (6.2)
18,18, TS,

m=1..M

n=1.N

Dabei bezeichnet der ﬁm—Vektor die Bits einer BPSK modulierten Trai-

ningssequenz, die von der m-ten Antenne gesendet wurden, T;SZ die konju-
giert komplex Transponierte des L_Sm—Vektors und Qnm einen Vektor mit 16
verrauschten und durch den Kanal sowie die Filter verzerrten Abtastwerten
derselben Trainingssequenz, die an der n-ten Antenne empfangen wurden.
Ein geschétzter Kanalkoeflizient h,,,, beschreibt somit die Verdnderung der
Amplitude und Phase der von der m-ten Antenne gesendeten und an der
n-ten Antenne empfangenen Trainingssequenz.

6.4 Berechnung des mittleren SNR

Fiir die Verifikation der am Demonstrator gemessenen Bitfehlerraten wird
das bei der Messung vorhandene mittlere SN R benotigt. Des Weiteren wird
die bei der Berechnung des mittleren SN R ermittelte Rauschleistung, z.B.
beim MMSE-Detektor, eingesetzt.

Zur Bestimmung des mittleren SNR am Empfanger werden die empfan-
genen Abtastwerte der Trainingssequenzen verwendet. Dabei werden jeweils
die BPSK modulierten Symbole der Trainingssequenzen aus der Tab. 5.2
mit den dazugehorigen, mit (6.2) geschétzten, Kanalkoeffizienten multipli-
ziert. Die so erhaltenen Vektoren werden von den empfangenen Trainings-
sequenzen j subtrahiert. Die Ergebnisse dieser Subtraktionen stellen somit



74 6 DSP-Implementierung ausgewéhlter Empfangsalgorithmen

die komplexen Rauschvektoren 77 dar und werden fiir weitere Berechnungen
gespeichert:

T =5, = T8, hy (6.3)
m=1..M
n=1.N

Beim im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten Demonstrator, fiir den M =
N =4 gilt, ergeben sich daraus 16 Rauschvektoren, aus denen eine mittlere
Rauschleistung eines im Zeitmultiplex empfangenen Bursts errechnet werden
kann. Mit Hilfe der folgenden Gleichungen ergibt sich demnach fiir den j-ten
Burst Folgendes:

4
P, = ( al ~ﬁnm> /64 fiir n = 1.4 (6.4)

N} = (Z Pn> /4 (6.5)

Dabei bezeichnet P, die mittlere Rauschleistung der n-ten Antenne und
N} die mittlere Rauschleistung des j-ten Bursts, gemittelt aus allen vier
Empfangssignalen. Um die Schwankungen der auf diese Weise berechneten
Rauschleistung zu minimieren, wird diese zusétzlich iiber 1024 nacheinan-
der am Empfanger ankommenden Bursts gemittelt, woraus sich eine am
Empfénger gemessene mittlere Rauschleistung Ny ergibt:

1024 )
No= > N /1024 (6.6)

j=1

Dieser Wert wird aufser zur Berechnung des mittleren SNR auch beim
MMSE-Empféanger eingesetzt.
Da die Trainingssequenzen BPSK moduliert werden, ldsst sich die mittlere
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Empfangsleistung S’ des j-ten Bursts direkt aus der fiir diesen Burst ge-
schitzten Kanalmatrix H mit Hilfe der in Gleichung 3.14 definierten Fro-
benius-Norm berechnen:

ST = ||H|%/4 = (Z > Ihmn|2> /4 (6.7)

Ahnlich wie bei der Rauschleistung wird die zur Berechnung des mittleren
SNR am Empfianger notwendige Signalleistung S iiber 1024 nacheinander
folgende Bursts gemittelt:

1024
S=|3"57] /1024 (6.8)
j=1

Das mittlere SN R am Empfianger wird demnach wie folgt berechnet:

S
NR= 2 .
SNR= - (6.9)

Nachdem das SN R berechnet wurde, beginnt der DSP, die fiir die imple-
mentierten MIMO-Empfanger (z.B. ZF oder MMSE) notwendigen Matrizen-
Operationen durchzufiihren.

6.5 Matrizen-Operationen fiir die
implementierten Detektoren

Beim Einsatz von unterschiedlichen im MIMO-Demonstrator implementier-
ten Detektoren (z.B. ZF oder MMSE) miissen bestimmte, fiir einen Detektor
spezifische Operationen an der Kanalmatrix durchgefiihrt werden (vgl. Kapi-
tel 4.1). Dazu zéhlen die Berechnung einer konjugiert komplex Transponier-
ten einer Matrix, die Matrizen-Multiplikation sowie die Matrix-Inversion.
Im vorliegenden Kapitel wird eine DSP-Implementierung dieser Matrizen-
Operationen beschrieben.
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Zu Beginn wird eine konjugiert komplex Transponierte HY der geschitz-
ten Kanalmatrix H berechnet und anschliefend mit derselben Kanalmatrix
multipliziert.

helpH = H” . H (6.10)

Diese Multiplikation wird im DSP in einer Festkomma-Rechnung ausgefiihrt.
Damit diese Rechnung korrekte Ergebnisse liefert, miissen die im Speicher
des DSP abgelegten komplexen Kanalkoeffizienten entsprechend normalisiert
werden. Ein solcher komplexer Kanalkoeffizient setzt sich aus einem jeweils
mit 16-Bits quantisierten Real- und Imaginéarteil zusammen. Daraus ergibt
sich die maximale negative Zahl von —2'® und die maximale positive Zahl
von (215 —1). Der zulissige Zahlendarstellungsbereich fiir die hier eingesetzte
Zweierkomplement-Festkommanotation liegt zwischen —1 und (1 — 2719).
Demnach liefert jede Multiplikation von zwei Zahlen aus diesem Bereich wie-
der eine Zahl, die sich in dem gleichen zuldssigen Intervall befindet. Bei einer
Matrizen-Multiplikation werden die Ergebnisse der einzelnen Koeflizienten-
Multiplikationen jedoch zusétzlich aufsummiert, woraus sich eine Zahl er-
geben kann, die aufterhalb des zuldssigen Bereichs liegt. Um diese Situation
auszuschlieffen, wird die maximale Auflésung der Kanalkoeffizienten bei einer
Multiplikation von zwei [4 x 4]-Matrizen auf 14-Bit begrenzt, was jedoch be-
reits dadurch sichergestellt wurde, dass vor der Schétzung der Kanalmatrix
der Real- und Imaginérteil der empfangenen T'S-Signale jeweils auf maximal
14-Bit breite Worter normiert wurden.

Fiir den Fall, dass ein MMSE-Empfanger eingeschaltet wurde, wird an dieser
Stelle die mit Ny gewichtete Einheitsmatrix I zu helpH addiert:

helpH = helpH + N; - I (6.11)

Dabei muss beachtet werden, dass wegen der Mittelungslédnge erst nach dem
Empfang von 1024 Bursts eine zuverlédssige Schatzung des Ny-Parameters
im DSP vorliegt.

Dem folgt eine Inversion der helpH-Matrix, die mit Hilfe des Austauschver-
fahrens zur Matrizeninversion [10] implementiert wurde.

Bei der Inversion der helpH-Matrix werden u.a. die Kehrwerte der realen
Diagonalelemente dieser Matrix berechnet. Das fiihrt allerdings dazu, dass
die sich daraus ergebenden Zahlen nicht mehr im zuléssigen Bereich zwi-
schen —21° und (215 — 1) bzw. —1 und (1 —27') fiir die Zweierkomplement-
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Festkommanotation dargestellt werden kénnen. Um dieses Problem zu 16-
sen, wurde zum einen die Auflésung der Rechnungen von 16 auf 32 Bits
erweitert und zum anderen der Zahler eines Kehrwertes bei 2'* definiert.
Demzufolge liefert die Multiplikation der helpH-Matrix mit deren Inverse
idealerweise eine mit einem Faktor gewichtete Einheitsmatrix. Auf Grund der
Festkomma-Rechnung besitzt diese mit einem Faktor gewichtete Matrix auch
Werte, die nicht auf der Diagonalen der Matrix liegen. Diese Abweichungen
bewegen sich, bezogen auf eine ideale Einheitsmatrix, in einer Gréfenord-
nung von 3% und haben keinen signifikanten Einfluss auf die Performance der
implementierten Empfanger. Abschliefend wird die gerade invertierte Matrix
mit der konjugiert komplex Transponierten der Kanalmatrix H multipliziert,
woraus sich eine Detektionsmatrix G des ZF- bzw. MMSE-Empféingers er-
gibt:

G =helpH ! - HY (6.12)

Die bis hierher beschriebene DSP-Empfangsprozessierung verwendet die sich
im ersten zum DSP iibertragenen Teil eines Bursts befindenden TS-Daten.
Anschlieftend wartet der DSP auf den zweiten Block mit 2176 Abtastwerten,
in dem der erste Teil der Nutzdaten eines Bursts iibertragen wird.

6.6 Detektion der Nutzdaten

Mit Hilfe der im letzten Kapitel beschriebenen Matrix G, die fiir einen be-
stimmten MIMO-Empfinger berechnet wurde, wird im DSP eine Detektion
der gesendeten Nutzdaten durchgefiihrt.

Zu Beginn wird mit Hilfe der bei den Trainingssequenzen ermittelten Signal-
Gleichanteile der DC-Offset von den empfangenen Nutzdaten eliminiert. An-
schlieffend werden die Daten aus den gleichen Griinden wie bei den Trai-
ningssequenzen auf maximal 14-Bits normiert. Dem folgt die interpolierende
Filterung und die Abtastratenreduktion auf den Symboltakt mit der bereits
ermittelten Synchronisation. Diese Abtastwerte stellen somit eine verrausch-
te Uberlagerung der gesendeten Nutzdaten-Symbole dar, die an jeder der N
Antennen empfangen wurde. Durch die Multiplikation der Matrix G mit die-
sen Abtastwerten lassen sich idealerweise, wie in Kapitel 4.1 beschrieben, die
aus M Antennen gesendeten Daten-Symbole wieder trennen. Beim Einsatz
des SIC-Empfingers werden die Symbole der unabhéngigen Datenstrome
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entsprechend der Beschreibung in Kapitel 4.1.4 nacheinander detektiert. Im
Anschluss daran wird ein Demodulationsprozess durchgefiihrt, bei dem aus
den detektierten Symbolen die Bits zuriickgewonnen und im DSP-Speicher
abgelegt werden.

Die Verarbeitung des zweiten Teils der Nutzdaten eines Bursts erfolgt auf
die gleiche Art und Weise. Die detektierten Bits werden lediglich in einem
anderen DSP-Speicherbereich abgelegt.

Abschliefsend werden die im DSP-Speicher abgelegten Bits zusammen mit
der geschatzten Kanalmatrix und dem mittleren SN R zu einer BER-Verifika-
tion an einen PC iibermittelt und dort in einer Datei gespeichert oder auf
einem Display visualisiert. Nachdem die beiden Datenfelder verarbeitet wur-
den, wartet der DSP auf den néchsten am Empfangereingang detektierten
Burst und startet die in diesem Kapitel beschriebene Empfangsprozessierung
von neuem.

Nach der Beschreibung der Empfangsprozessierung in diesem Kapitel werden
im folgenden Kapitel sowohl die BER- als auch die Kapazitits-Ergebnisse
préasentiert, die mit Hilfe des aufgebauten Demonstrators in verschiedenen
Biirordumen und mit Einsatz unterschiedlicher Antennenkonfigurationen er-
mittelt wurden.



7 Simulationsergebnisse und
Messungen am MIMO-
Demonstrator

In Kapitel 7.1 werden die BER-Simulationsergebnisse der unterschiedlichen
Empfangsalgorithmen préisentiert, die fiir einen i.i.d. (independent identical-
ly distributed) Rayleigh-Kanal ermittelt wurden. Diese Simulationsergebnisse
werden fiir weitere Auswertungen als Referenz verwendet.

Die Beurteilung der Performance der im Demonstrator implementierten Emp-
fangsalgorithmen (ZF, MMSE, SIC ZF und SIC MMSE) erfolgt anhand
der BER-Messungen, die mit Hilfe des Demonstrators durchgefithrt wur-
den. Diese Messungen werden in Kapitel 7.2 aufgefiihrt und diskutiert.

Anhand der in Kapitel 7.3 dargestellten Analyse der gemessenen Kanalma-
trizen lassen sich die MIMO-Eigenschaften der im Demonstrator eingesetzten
Antennenanordnungen wie in Kapitel 5.2 beschrieben ermitteln. Diese Mes-
sungen der Kanalmatrizen erfolgten in verschiedenen Biirordumen mit und
ohne direkter Sichtverbindung zwischen Sender und Empfanger.

7.1 Simulationsergebnisse der unterschiedlichen
Empfangsalgorithmen

Um die Verénderung der Bitfehlerrate in Abhéngigkeit von den im Demonst-
rator eingesetzten Empfangsalgorithmen und ohne den Einfluss der unter-
schiedlichen Antennenanordnungen zu ermitteln, wurden die uncodierten
BER-Simulationen dieser Empfangsalgorithmen fiir den Fall, dass die Ele-
mente h,,,,, der in den Simulationen verwendeten Kanalmatrizen H unabhén-
gig voneinander bleiben und durch die in Kapitel 3.1.1 dargelegte Rayleigh-
Verteilung beschrieben werden kénnen, durchgefithrt. Die Dimensionen jeder
H-Matrix betragen 4 x4, entsprechend der Anzahl der Sende- und Empfangs-
antennen beim MIMO-Demonstrator.

Dabei wurden die im Demonstrator einsetzbaren Modulationsarten (BPSK,
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QPSK und 16QAM) simuliert. Die resultierende Bitfehlerrate wird iiber dem
SNR eingetragen (siehe Gleichung 3.15). Um die simulierten Ergebnisse fiir
verschiedene Modulationsarten vergleichen zu kénnen, wurden die SN R-
Werte in Bitenergie-zu-Rauschleistungsdichte-Verhéltnisse (E,/Np) umge-
rechnet.

Dabei gilt fiir eine uncodierte Simulation einer BPSK, QPSK oder 16QAM
modulierten Dateniibertragung Folgendes:

By/No = SNR in dB fiir BPSK (7.1)
Ey/Nog=SNR—10-log?2 in dB fiir QPSK (7.2)
Ey/Nog = SNR —10-log4 in dB fir 16QAM (7.3)

In Abb. 7.1 — Abb. 7.3 sind die Simulationsergebnisse dargestellt. Zusétz-
lich zu den im Demonstrator implementierten Empfangsalgorithmen sind in
diesen Abbildungen die BER-Ergebnisse fiir einen ML-Detektor aufgefiihrt.
Fiir die simulierten Félle leistet der ML-Detektor eine optimale Detektion
der empfangenen Daten. Wegen des hohen Implementierungsaufwands ist je-
doch ein solcher Detektor nicht fiir den Einsatz im Demonstrator vorgesehen.
Daher werden die fiir ihn simulativ erzeugten Kurven lediglich als Referenz
flir die anderen Detektoren verwendet.
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Abb. 7.1 Vergleich der simulierten BER-Ergebnisse fiir verschiedene Emp-
fangsalgorithmen, eine uncodierte BPSK-Modulation und 10000 Realisierun-
gen eines unkorrelierten 4 x 4 MIMO-Kanals
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Abb. 7.2 Beschreibung der Simulationsergebnisse entsprechend Abb. 7.1,
jedoch fiir eine uncodierte QPSK-Modulation
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Abb. 7.3 Beschreibung der Simulationsergebnisse entsprechend Abb. 7.1,
jedoch fiir eine uncodierte 16QAM-Modulation

Bei der Beschreibung der simulierten und fiir den Einsatz im Demonstrator
vorgesehenen Empfangsalgorithmen fallt auf, dass beziiglich der Bitfehler-
rate ein ZF-Detektor unabhéngig von der verwendeten Modulationsart die
schlechtesten und ein SIC MMSE-Detektor die besten Ergebnisse liefert. Die
Performance eines MMSE-Detektors ist vergleichbar mit der eines SIC ZF-
Detektors. Der Unterschied liegt lediglich darin, dass die BER-Ergebnisse
der MMSE-Detektion fiir die kleinen SN R-Werte etwas besser ausfallen.
Mit steigendem SN R ergibt sich eine Verbesserung zugunsten des SIC ZF-
Detektors, was vor allem dadurch begriindet wird, dass sich der Einfluss
der Fehlerfortpflanzung auf die Performance eines SIC-Detektors durch ein
grofer werdendes SN R verringert.

Aus diesen simulierten BER-Kurven lésst sich die Diversity-Ordnung der im-
plementierten Empfangsalgorithmen ableiten. Demnach entspricht die Stei-
gung der BER-Kurve eines ML-Detektors bei Verwendung von jeweils M =
N =4 Sende- und Empfangsantennen der Diversity-Ordnung von 4 und die
Steigung der BER-Kurve eines ZF- bzw. MMSE-Detektors der Diversity-
Ordnung von 1 (vgl. Kapitel 4.1).

Die Steigung einer BER-Kurve eines SIC ZF- bzw. SIC MMSE-Detektors
liegt in Abhéngigkeit des SN R-Bereichs zwischen der eines ZF- und der
eines ML-Detektors. Mit wachsendem SN R jedoch dhnelt die Steigung der
BER-Kurve eines SIC-Detektors der eines ZF- bzw. MMSE-Detektors, wo-
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raus sich die Diversity-Ordnung eines SIC-Detektors von 1 ableiten lasst (vgl.
Kapitel 4.1.4).

Basierend auf diesen Ergebnissen werden in Kapitel 7.2 die Bitfehlerraten
préasentiert, die mit Hilfe des MIMO-Demonstrators fiir die implementierten
Detektoren ermittelt wurden.

7.1.1 Verbesserung der Bitfehlerrate durch Kanalcodie-
rung

Wie bereits in Kapitel 4.2 erwéhnt, wurden im Rahmen dieser Arbeit BER-
Simulationen durchgefiihrt, bei denen ein &dufserer Faltungsencoder geméfs
Abb. 4.5 und Abb. 4.6 eingesetzt wurde. Da die erhaltenen Ergebnisse unab-
héngig von der verwendeten Modulationsart einen vergleichbaren Verlauf
zeigen, sind in Abb. 7.4 lediglich die Resultate fiir den Fall einer QPSK mo-
dulierten 4 x 4-Ubertragung mit einem MMSE-Detektor dargestellt.

—— MMSE ohne Kanalcodierung
—— MMSE mit Kanalcodierung

Generatorpolynome des
Faltungsencoders:

go(x) = It

g](x) = ItxrxC

10 I I I I I

0 2 4 8 10. 12
Eb/N0 in dB

14 16 18 20

Abb. 7.4 Vergleich der simulierten BER-Ergebnisse eines MMSE-Detektors
mit und ohne Kanalcodierung, eine QPSK-Modulation und 10000 Realisie-
rungen eines unkorrelierten 4 x 4 MIMO-Kanals

Als Referenz ist dort ebenfalls eine BER-Kurve eingetragen, die fiir den un-
codierten Fall einer QPSK-modulierten 4 x 4-Ubertragung und fiir einen
MMSE-Detektor simuliert wurde.

Fiir den codierten Fall wurden die Simulationen ebenfalls fiir 10000 unabhén-
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gige Realisierungen eines MIMO-Rayleigh-Kanals durchgefiihrt. Der einge-
setzte Interleaver verteilte die Bits auf die vier benachbarten Bursts. Die
Ubertragung jedes Bursts wurde mit Hilfe einer unabhiingigen Realisierung
eines MIMO-Kanals simuliert.

Aus Abb. 7.4 folgt, dass bereits durch den Einsatz eines einfachen Faltungs-
encoders eine deutliche Verbesserung der Bitfehlerrate zu erwarten ist. Wie
bei den klassischen SISO-Systemen muss allerdings beachtet werden, dass es
erst ab einem geniigend hohen SN R moéglich ist, einen Gewinn beziiglich der
Bitfehlerrate zu erzielen.

7.2 BER-Messungen am MIMO-Demonstrator

Fiir die Verifikation der Performance des aufgebauten MIMO-Demonstrators
in einer realen Umgebung wurden die Bitfehlerraten, die fiir die im De-
monstrator geschatzten SN R-Werte ermittelt wurden, mit den nachtréig-
lich durchgefiihrten Simulationen verglichen. Fiir diese Simulationen sind
die wihrend der BER-Messungen aufgenommenen Kanalmatrizen verwen-
det worden. Die Simulationen erfolgten dabei in Flieftkommarechnung mit
einer als fehlerfrei angenommenen Kanalschétzung.

Die nachfolgenden Ergebnisse werden auszugsweise fiir den Fall einer BPSK
modulierten 4 x 4 Ubertragung prisentiert. Diese Einschrinkung ist inso-
fern gerechtfertigt, als die Tendenz der Performance-Verbesserung der imple-

mentierten Empfangsalgorithmen nicht von der eingesetzten Modulationsart
abhingt (vgl. Abb. 7.1 — Abb. 7.3).

In Abb. 7.5 — Abb. 7.20 sind die mit Hilfe des MIMO-Demonstrators ge-
messenen Bitfehlerraten zu sehen. Dabei wurden die verschiedenen in Abb.
5.2 dargestellten Antennenanordnungen sowie die im Demonstrator imple-
mentierten Empfangsalgorithmen getestet. Das Signal-zu-Rauschverhéltnis
wurde ebenfalls, wie in Kapitel 6.4 beschrieben, im MIMO-Demonstrator
ermittelt und zusammen mit den dazugehoérigen BER-Werten zur Auswer-
tung in einer Datei gespeichert.

Fiir eine bestimmte Antennenkonfiguration und einen im Demonstrator im-
plementierten Detektor (ZF, MMSE, SIC ZF oder SIC MMSE) wurden
jeweils zehn BER-Messungen nacheinander in einer statischen Umgebung
durchgefiihrt. Alle Messungen wurden in einem Grofiraumbiiro mit Sichtver-
bindung zwischen Sender und Empfinger durchgefiihrt. Dabei betrug der
Abstand zwischen Sender und Empféanger ca. 5 Meter. Wegen der statischen
Umgebung war zu erwarten, dass die aus zehn aufeinander folgenden Mes-
sungen ermittelten Bitfehlerraten sehr nah beieinander legen.
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Bei jeder Messung wurden 1024 im Zeitmultiplex gesendete Bursts verarbei-
tet. Da sich in einem fiir diesen MIMO-Demonstrator definierten Burst 1024
Datensymbole befinden (siehe 5.4), ergibt sich fiir eine uncodierte BPSK-
Modulation eine Gesamtzahl der in einer Messung ausgewerteten Bits von
ca. einer Million.

Mit dieser Anzahl ausgewerteter Bits lassen sich Bitfehlerraten bis zu 1073
zuverldssig ermitteln. Aus Abb. 7.1 wird ersichtlich, dass die Bitfehlerra-
ten solcher Groflenordnungen abhéngig vom verwendeten Detektor in einem
SN R-Bereich zwischen 10 und 20dB zu erwarten sind.

An dieser Stelle ist es sinnvoll, sich mit einigen Punkten, die das im Demonst-
rator ermittelte SINR betreffen, zu befassen. Dieses gemessene SN R wird
von unterschiedlichen Rauschkomponenten beeinflusst. Bei Signalen mit sehr
kleinen Empfangsleistungen beispielsweise liefert das thermische Rauschen
den Hauptbeitrag zum SNR. Fiir eine steigende Empfangsleistung wird
das SNR immer mehr vom Rauschen einer PLL (Phase-Locked Loop) be-
stimmt. Diese wird im Lokaloszillator verwendet. Da beziiglich der thermi-
schen Rauschleistung die Empfangsleistung in der getesteten Indoor-Umge-
bung relativ hoch ist, werden die am MIMO-Demonstrator durchgefiihrten
Messungen hauptséchlich durch das PLL-Rauschen beschréankt. Dabei wurde
am Demonstrator ein mittleres SINR von ~30dB gemessen [48]. In einem re-
alen System wird jedoch dieses SN R wegen Interferenzen, die von anderen
Nutzern erzeugt werden, deutlich reduziert, was ein weiteres Argument fiir
die Durchfithrung der Messungen in einer SN R-Region, die unter 20dB liegt,
darstellt.

Um ein SN R zu erhalten, das im Bereich zwischen 10 und 20dB liegt, wurde
im MIMO-Demonstrator eine zusétzliche Rauschquelle eingebaut. Dabei er-
zeugt ein im DSP des MIMO-Demonstrator-Empfangers implementierter Ge-
nerator ein komplexes weiffes Rauschen, das zu den Empfangssignalen ad-
diert wird. Auf diese Weise war es bei den Messungen méglich, das SN R in
den gewiinschten Bereich (zwischen 10 und 20dB) zu reduzieren.



86 7 Simulationsergebnisse und Messungen am MIMO-Demonstrator

10
10"
5] 10
E 10 simulierte BER-Kurven AN
fiir einen ZF-Detektor N

Mittelwert aus 10 simulierten BER-

Kurven fiir einen MMSE-Detektor
I — Mittelwert aus 10 simulierten BER-
10°F Kurven fiir einen SIC ZF-Detektor E
Mittelwert aus 10 simulierten BER-
Kurven fiir einen SIC MMSE-Detektor
10 BER-Messungen am Demonstrator
mit eingeschaltetem ZF-Detektor

10" I I I I I I
0 2 4 6 10 12 14 16 18 20

8
Eb/N oin dB

Abb. 7.5 Vergleich der mit Hilfe des Demonstrators ermittelten Bitfeh-
lerraten fiir einen ZF-Detektor mit den simulierten BER-Kurven fiir eine
Antennenkonfiguration aus Abb. 5.2(a) jeweils beim Sender und Empfénger
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Abb. 7.6 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.5, jedoch mit
Gebrauch eines MMSE-Detektors
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Abb. 7.7 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.5, jedoch mit
Gebrauch eines SIC ZF-Detektors
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Abb. 7.8 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.5, jedoch mit
Gebrauch eines SIC MMSE-Detektors
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Abb. 7.9 Vergleich der mit Hilfe des Demonstrators ermittelten Bitfehlerra-
ten fiir einen ZF-Detektor mit den simulierten BER-Kurven fiir eine Anten-
nenkonfiguration aus Abb. 5.2(b) jeweils beim Sender und beim Empfinger
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Abb. 7.10 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.9, jedoch
mit Gebrauch eines MMSE-Detektors
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Abb. 7.11 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.9, jedoch
mit Gebrauch eines SIC ZF-Detektors
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Abb. 7.12 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.9, jedoch
mit Gebrauch eines SIC MMSE-Detektors
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Abb. 7.13 Vergleich der mit Hilfe des Demonstrators ermittelten Bitfehler-
raten fiir einen ZF-Detektor mit den simulierten BER-Kurven fiir eine Anten-
nenkonfiguration aus Abb. 5.2(c) jeweils beim Sender und beim Empféinger
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Abb. 7.14 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.13, jedoch
mit Gebrauch eines MMSE-Detektors
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Abb. 7.15 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.13, jedoch
mit Gebrauch eines SIC ZF-Detektors
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Abb. 7.16 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.13, jedoch
mit Gebrauch eines SIC MMSE-Detektors
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Abb. 7.17 Vergleich der mit Hilfe des Demonstrators ermittelten Bitfeh-
lerraten fiir einen ZF-Detektor mit den simulierten BER-Kurven fiir eine
Antennenkonfiguration aus Abb. 5.2(c) beim Sender und eine Antennenkon-
figuration aus Abb. 5.2(d) beim Empfénger
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Abb. 7.18 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.17, jedoch
mit Gebrauch eines MMSE-Detektors
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Abb. 7.19 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.17, jedoch
mit Gebrauch eines SIC ZF-Detektors
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Abb. 7.20 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.17, jedoch
mit Gebrauch eines SIC MMSE-Detektors
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Der Unterschied zwischen den mit Hilfe des MIMO-Demonstrators ermittel-
ten Bitfehlerraten und den simulierten BER-Kurven liegt, abhéngig von dem
im Demonstrator verwendeten Messaufbau und dem eingesetzten Detektor,
zwischen 0,5 und 1,5 dB. Diese Verschlechterung der Bitfehlerraten lasst sich
auf die mit Fehlern behaftete Kanalschéitzung sowie auf die im Demonstrator
eingesetzte Festkommarechnung zuriickfiihren.

Die grofite Abweichung zwischen den mit Hilfe des MIMO-Demonstrators er-
mittelten Bitfehlerraten und den simulierten BER-Kurven existiert fiir eine
Antennenanordnung mit sehr dicht gepackten Antennen beim Empfianger
(vgl. Abb. 7.17 — Abb. 7.20).

Daraus folgt, dass die Differenz zwischen der im Demonstrator durchgefiihr-
ten Kanalschéitzung und dem tatséchlich wahrend einer Messung vorhan-
denen MIMO-Kanal mit kleiner werdenden Antennenabsténden in einem
Array steigt. Dennoch ist auch hier die Verbesserung bzw. Verschlechterung
der Performance durch den Einsatz unterschiedlicher Detektoren gut zu er-
kennen.

Damit wurde nachgewiesen, dass die im Demonstrator implementierten De-
tektoren fiir verschiedene im Rahmen dieser Arbeit getestete Antennenkon-
figurationen erwartungsgemaft funktionieren.

Ergénzend dazu sind in Abb. 7.21 — Abb. 7.24 die mit Hilfe des MIMO-
Demonstrators ermittelten Bitfehlerraten fiir den Fall, dass ein in Abb. 5.3
dargestelltes Array mit ,Inverted-F“-Antennen beim MIMO-Demonstrator-
Empfianger eingesetzt wurde, préasentiert. Diese Ergebnisse zeigen, dass sich
eine MIMO-Ubertragung trotz der Integration mehrerer Antennen in ein mo-
biles Terminal, bei dem die Antennenabsténde sehr gering sind, weiterhin gut
realisieren ldsst.



7.2 BER-Messungen am MIMO-Demonstrator

95

10 simulierte BER-Kurven
fiir einen ZF-Detektor
Mittelwert aus 10 simulierten BER-
Kurven fiir einen MMSE-Detektor
Mittelwert aus 10 simulierten BER-
Kurven fiir einen SIC ZF-Detektor
Mittelwert aus 10 simulierten BER-

Kurven fiir einen SIC MMSE-Detektor
10 BER-Messungen am Demonstrator

mit eingeschaltetem ZF-Detektor
N N N

I
2 4 6 10 12

8
Eb/N oin dB

20

Abb. 7.21 Vergleich der mit Hilfe des Demonstrators ermittelten Bitfeh-
lerraten fiir einen ZF-Detektor mit den simulierten BER-Kurven fiir eine
Antennenkonfiguration aus Abb. 5.2(c) beim Sender und eine Antennenkon-

figuration aus Abb. 5.3 beim Empfianger
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Abb. 7.22 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb
mit Gebrauch eines MMSE-Detektors
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Abb. 7.23 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.21, jedoch
mit Gebrauch eines SIC ZF-Detektors
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Abb. 7.24 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.21, jedoch
mit Gebrauch eines SIC MMSE-Detektors
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Da die Messungen in einer statischen Umgebung durchgefiithrt wurden (d.h.
es wurden nur wenige Kanalrealisierungen aufgenommen) ist es zunéchst
problematisch, aus den in diesem Kapitel prasentierten Ergebnissen eine zu-
verlassige Aussage liber die MIMO-Eigenschaften einer Antennenkonfigura-
tion in einem Raum zu treffen. Trotz einer Sichtverbindung zwischen Sender
und Empfiénger deuten sich jedoch fiir diese Umgebung giinstige MIMO-
Verhéltnisse an. Um dies genauer zu untersuchen, wurden weitere Mes-
sungen realer MIMO-Kanile in einer sich verdndernden Indoor-Umgebung
und mit dem Einsatz des im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten MIMO-
Demonstrators durchgefiihrt.

Wegen der sich verdndernden Umgebung war die Voraussetzung geschaf-
fen, ausreichend viele unabhéngige Realisierungen des MIMO-Kanals auf-
zunehmen, um die im folgenden Kapitel vorgestellten statistischen MIMO-
Eigenschaften der getesteten Antennenanordnungen bzw. Rdume zu ermit-
teln. Um die Fehler bei der Schiatzung der Kanalmatrizen zu minimieren,
wurden diese MIMO-Kanéle bei einem moglichst hohen SN R aufgenommen.

7.3 Analyse der gemessenen MIMO-Kanile

Die gemessenen Kanalmatrizen wurden beziiglich ihres Rangs sowie ihrer
Kapazitat untersucht. Im vorliegenden Kapitel sind die Ergebnisse dieser
Auswertungen dargestellt und diskutiert.

7.3.1 Rang der MIMO-Kanalmatrizen

Fiir die Analyse beziiglich des Rangs der geschitzten Kanalmatrizen wur-
den zwei Antennenanordnungen ausgewahlt: zum einen eine quadratische
Anordnung mit zwei horizontal und zwei vertikal polarisierten Elementen
und einem minimalen Antennenabstand von ~ A (vgl. Abb. 5.2(c)) und zum
anderen eine lineare Anordnung mit vier horizontal polarisierten Elementen
und einem minimalen Antennenabstand von ~ A/2 (vgl. Abb. 5.2(a)). Sen-
der und Empfinger verfiigten dabei iiber die gleiche Antennenanordnung.
Es wurden jeweils ca. 1000 unabhéingige Realisierungen eines frequenzfla-
chen MIMO-Kanals aufgenommen, indem sich der Empfinger des MIMO-
Demonstrators einmal entlang der Langsachse eines Groffraumbiiros bewegte
und die Signale des Senders, der in der Nihe einer Wand angebracht wurde,
empfing (sieche Abb. 7.25).
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Abb. 7.25 Lageplan des Grofsraumbiiros

Alle Kanalmatrizen wurden in einem bestimmten SN R-Bereich (ca. 30dB)
mit einer festen Leistungsverstédrkung der empfangenen Signale ermittelt.
Um ausschliefslich die Rang-Eigenschaften dieser gemessenen MIMO-Kanal-
matrizen zu untersuchen, wurden mit Hilfe der SVD (Singular Value De-
composition) die Singulidrwerte dieser Kanalmatrizen berechnet und auf den
grofiten Singuldrwert normalisiert. Somit wurde der grofite Singularwert (hier
mit o7 gekennzeichnet) auf den Wert 1 und alle anderen, mit oy, o3 und
o4 gekennzeichneten Singuldrwerte, auf o; normalisiert. In Abb. 7.26 wird
die kumulative Wahrscheinlichkeit (CDF: Cumulative Distribution Function)
der Quotienten o1/01, 02/01, 03/01 und o4/01 fiir beide hier getesteten An-
tennenanordnungen veranschaulicht und mit den Ergebnissen verglichen, die
flir die 1000 Realisierungen eines i.i.d. Rayleigh-Kanals ermittelt wurden,
wobei man unter i.i.d. Rayleigh-Kanal versteht, dass alle Matrixelemente
h,,,,, unkorreliert sind und ihre Betrége durch die in Kapitel 3.1.1 dargelegte
Rayleigh-Verteilung beschrieben werden koénnen.

Fiir die hier betrachtete Umgebung eines Grofsraumbiiros liegen die MIMO-
Rang-Eigenschaften der beiden getesteten Antennenanordnungen nahe an
den Ergebnissen eines unkorrelierten Kanals gleicher mittlerer Leistung (i.i.d.
Rayleigh), wobei sich die Ergebnisse, die fiir eine quadratische Anordnung
ermittelt wurden, etwas naher an denen des i.i.d. Rayleigh-Falls befinden.
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kumulative Wahrscheinlichkeit

Abb. 7.26 Vergleich der kumulativen Wahrscheinlichkeiten der norma-
lisierten Singuldrwerte (jeweils fiir ca. 1000 Kanal-Realisierungen) eines
ii.d. Rayleigh-Kanals (Referenzfall, gekennzeichnet mit ,,(4,4) Rayleigh®)
mit der kumulativen Wahrscheinlichkeit der Singuldrwerte der Kanalmatri-
zen, die mit Hilfe zweier unterschiedlicher Messeinrichtungen des MIMO-
Demonstrators ermittelt wurden. Die erste Messeinrichtung wies eine mit
»(4,4) Linear” gekennzeichnete und die zweite Messeinrichtung eine mit ,,(4,4)
QuadHV* gekennzeichnete Antennenanordnung auf (vgl. Abb. 5.2(a) und

()

Die Erwartung, dass sich durch unterschiedliche Polarisationen und grofere
Absténde der Antennen in einem Array giinstigere MIMO-Eigenschaften ei-
ner Kanalmatrix beziiglich ihres Rangs ergeben, hat sich somit bestétigt.

7.3.2 Kapazitit der MIMO-Kanéile

Im vorliegenden Abschnitt werden weitere Analysen der geschétzten Kanal-
matrizen zur Bestimmung einer normierten MIMO-Kapazitét préasentiert.
Dabei muss zur Berechnung der normierten MIMO-Kapazitiat ein SNR ge-
wéhlt werden (siehe Gleichung 3.17).

Wie bereits erwahnt, wird bei einem realen System ein SNR auf Grund
von Intrazell- und Interzellinterferenzen deutlich reduziert, weshalb es wenig
sinnvoll ist, die Kapazitét fiir ein SN R von 30 oder 35dB zu bestimmen.
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Des Weiteren ist es nicht nur interessant, verschiedene Antennenkonfigu-
rationen zu untersuchen, sondern auch bestimmte Szenarien einer Indoor-
Umgebung (z.B. Grof- oder Kleinraumbiiro, mit oder ohne Sichtverbindung
zwischen Sender und Empfinger) auf ihre MIMO-Tauglichkeit zu testen.
Fiir diesen Zweck wurden weitere Messungen der frequenzflachen MIMO-
Kanéle bei verschiedenen Szenarien der Indoor-Umgebung sowie fiir ver-
schiedene Antennenkonfigurationen und ein mittleres SN R von 15dB durch-
gefiihrt. Dabei wurden sowohl Sender als auch Empfinger des MIMO-De-
monstrators fixiert. Mehrere Realisierungen des MIMO-Kanals ergaben sich
aus der Umgebungsdnderung, die durch die Bewegung der sich im Raum
befindenden Personen erreicht wurde. Zur Auswertung der MIMO-Kanile
beziiglich ihrer normierten Kapazitdt wurden jeweils 10000 nacheinander
aufgenommene Kanalmatrizen herangezogen. Offensichtlich betrégt die An-
zahl der unabhéngigen Realisierungen des gemessenen MIMO-Kanals wegen
der sich nur langsam verandernden Umgebung deutlich weniger als 10000,
was dennoch ausreicht, statistische Aussagen iiber die getesteten Antennen-
anordnungen in verschiedenen Szenarien einer Indoor-Umgebung zu treffen.
In den folgenden Abbildungen sind die kumulativen Wahrscheinlichkeiten
bzw. Ausfallwahrscheinlichkeiten der fiir die ausgewéhlten Messeinrichtun-
gen berechneten normierten MIMO-Kapazitaten dargestellt.

Als Referenzfélle wurden zum einen die kumulative Wahrscheinlichkeit der
normierten Kanalkapazitéit eines i.i.d. Rayleigh-SISO-Kanals, gekennzeich-
net mit ,(1,1) Rayleigh”, und zum anderen die kumulative Wahrscheinlich-
keit der normierten Kanalkapazitdt eines i.i.d. Rayleigh-MIMO-Kanals, ge-
kennzeichnet mit ,,(4,4) Rayleigh, in die Abbildungen eingetragen.

Die Messeinrichtungen des MIMO-Demonstrators wiesen dabei unterschied-
liche Antennenanordnungen auf. Die ,(4,4) Linear “ und ,(4,4) QuadHV*
entsprachen den Messeinrichtungen, die bei der Rang-Analyse der aufge-
nommenen Kanalmatrizen eingesetzt wurden (vgl. Abb. 5.2(a) und Abb.
5.2(c)). Zusétzlich wurden zwei weitere Messeinrichtungen getestet. Zum ei-
nen wurde jeweils beim Sender und Empfénger eine mit ,(4,4) QuadH* ge-
kennzeichnete quadratische Anordnung mit vier horizontal polarisierten Ele-
menten und einem minimalen Antennenabstand von ~ A (vgl. Abb. 5.2(b))
eingesetzt. Die zweite Messeinrichtung bestand beim Sender aus der gleichen
Antennenanordnung wie bei ,,(4,4) QuadHV* und beim Empfénger aus einer
Anordnung mit horizontal und vertikal polarisierten Antennen und einem
minimalen Antennenabstand von ~ A/4 (vgl. Abb. 5.2(d)). Diese ist mit
»(4,4) KleinQuadHV* gekennzeichnet.
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Aus Abb. 7.27 — Abb. 7.28 folgt, dass sich mit allen getesteten Messeinrich-
tungen und fiir den Fall, dass keine Sichtverbindung zwischen Sender und
Empfanger besteht, ein deutlicher Gewinn beziiglich der SISO-Kanalkapazitét
nachweisen lisst. Erwartungsgeméf liegen die Ergebnisse der ,,(4,4) QuadHV*-
Messeinrichtung am ehesten an denen des i.i.d. Rayleigh-Referenzfalls (,,(4,4)
Rayleigh®).

0.8 4
0.7 4
0.6 q
0.5 q

0.4 B
—— (4,4) Linear

Ausfallwahrscheinlichkeit

03 —a— (4,4) QuadHV B
—— (4,4) Rayleigh
02 — (1,1) Rayleigh 1

01f B

I I I
8 10 12 14 16 18 20

6
Kanalkapazitit in bps/Hz

Abb. 7.27 Vergleich der kumulativen Wahrscheinlichkeiten der nor-
mierten MIMO-Kapazitaten (jeweils fiir 10000 Kanalmatrizen aufgenom-
men in einem Grofraumbiiro mit ,(4,4) Linear und ,(4,4) QuadHV*-
Messeinrichtungen ohne Sichtverbindung zwischen Sender und Empfénger)

mit den kumulativen Wahrscheinlichkeiten der i.i.d. Rayleigh-Félle fiir ein
SNR von 15dB

Durch unterschiedlich polarisierte Elemente der Antennenarrays ist es mog-
lich, dem Kapazititsverlust, der durch die Verringerung des Antennenab-
stands entsteht, entgegenzuwirken (siehe Ergebnisse fiir ,,(4,4) Linear* in
Abb. 7.27 sowie fiir ,,(4,4) KleinQuadHV* in Abb. 7.28).
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Abb. 7.28 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.27, jedoch
fiir ,,(4,4) QuadH* und ,,(4,4) KleinQuadHV*“Messeinrichtungen

In Abb. 7.29 — Abb. 7.32 sind die kumulativen Wahrscheinlichkeiten der Ka-
nalkapazitat aufgefiihrt, die jeweils bei Sichtverbindung zwischen Sender und
Empfanger im Grof- sowie im Kleinraumbiiro ermittelt wurden. Der Ab-
stand zwischen Sender und Empfénger betrug jeweils 5m und die Gréfse der
R&aume waren entsprechend: Tmx6m fiir das Klein- und 25mx14m fiir das
Grofsraumbiiro.

Interessanterweise zeigen diese Ergebnisse fiir alle Messeinrichtungen nur
eine geringe Verschlechterung der méglichen Kanalkapazitit, verglichen mit
dem Fall, in dem es keine Sichtverbindung zwischen Sender und Empfianger
gab. Daraus folgt, dass in diesen getesteten Indoor-Umgebungen grundsétz-
lich sehr gute Voraussetzungen fiir eine MIMO-Ubertragung existieren. Der
Einfluss der fiir diese MIMO-Ubertragung ungiinstigen, stark korrelierten
Direktkomponenten wird durch die in den getesteten Indoor-Umgebungen
vorhandene starke Streuung der Signale minimiert.

Abb. 7.30 und Abb. 7.32 zeigen, dass man im Falle einer Sichtverbindung
zwischen Sender und Empfanger in den getesteten Umgebungen durch unter-
schiedlich polarisierte Antennen eines Arrays einen héheren Gewinn beziig-
lich der SISO-Kanalkapazitét erzielen kann als lediglich durch die Vergrofse-
rung des Antennenabstandes.
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Abb. 7.29 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.27, jedoch
fiir ein Mess-Szenario in einem Grofsraumbiiro mit Sichtverbindung zwischen
Sender und Empfinger
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Abb. 7.30 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.28, jedoch
fiir ein Mess-Szenario in einem Grofsraumbiiro mit Sichtverbindung zwischen
Sender und Empfanger
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Abb. 7.31 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.27, jedoch
fiir ein Mess-Szenario in einem Kleinraumbiiro mit Sichtverbindung zwischen
Sender und Empfinger
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Abb. 7.32 Beschreibung des Messaufbaus entsprechend Abb. 7.28, jedoch
fiir ein Mess-Szenario in einem Kleinraumbiiro mit Sichtverbindung zwischen
Sender und Empfinger
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Allerdings muss beachtet werden, dass sich durch die unterschiedlich po-
larisierten Antennen in einem Array die Empfangsleistung verringert, was
zu einem Performance-Verlust des gesamten Systems fithren kann. Auch bei
dicht angeordneten Antennen (siche Abb. 5.2(d)) besteht eine grofere Ge-
fahr, dass die Elemente eines Arrays schneller einer Abschattung unterliegen,
was ebenfalls einen Performance-Verlust des gesamten Systems nach sich zie-
hen wiirde.

Nichtsdestotrotz ldsst sich aus den hier prasentierten Ergebnissen ableiten,
dass das Vorhandensein einer direkten Sichtverbindung zwischen Sender und
Empfénger in den getesteten Umgebungen eines typischen Grofs- bzw. Klein-
raumbiiros einen weitaus geringeren Einfluss auf die Performance des MIMO-
Systems hat als zumeist in der Literatur angenommen wird.

Damit wurde nicht nur theoretisch sondern auch praktisch gezeigt, dass sich
die erhoffte Steigerung der spektralen Effizienz durch den FEinsatz mehre-
rer Antennen auf der Seite des Senders und Empféngers zumindest in einer
Indoor-Umgebung gut realisieren lasst.

7.4 Schlussfolgerung und Ausblick

Die Analysen der mit Hilfe des Demonstrators durchgefiihrten Messungen
realer MIMO-Kanéle in typischen Szenarien einer Indoor-Umgebung haben
ergeben, dass die gemessenen Kanile trotz schwieriger Bedingungen, die
beispielsweise wegen einer direkten Sichtverbindung zwischen Sender und
Empfinger fiir eine MIMO-Ubertragung zu erwarten sind, sehr gute MIMO-
Eigenschaften aufweisen. Damit kénnen die in der Literatur hdufig anzutref-
fenden Annahmen beziiglich eines starken Einflusses der direkten Signalkom-
ponente auf die Performance eines MIMO-Systems bei der Modellierung der
Indoor-MIMO-Kanile entschérft werden.

Abschlieftend bleibt zu erwdhnen, dass die Idee, die Kanalbandbreite sowie
die Tragerfrequenz an die System-Parameter von GSM anzulehnen, aus zwei
Griinden von Vorteil ist. Zum einen konnten bereits vorhandene GSM/EDGE-
Komponenten verwendet werden, wodurch sich eine Kostenersparnis ergab.
Zum anderen liefern die in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnisse ange-
sichts der aktuell in GSM-Standardisierungsgremien diskutierten Losungen,
die einen Einsatz zusétzlicher Antennen im GSM-System vorsehen, einen
wichtigen Beitrag fiir die Entwicklung realisierbarer und auf GSM basieren-
der Mehrantennensysteme.
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Fiir die Zukunft wire es interessant, durch den Einsatz eines auf OFDM
basierenden Multicarrier-Verfahrens eine Erweiterung des hier aufgebauten
Demonstrators auf frequenzselektive Kanéle zu realisieren. Fiir diesen Fall
koénnte die hier beschriebene Demonstrator-Architektur als Basis fiir die Si-
gnalverarbeitung eines einzelnen Tragers in einem solchen Multitragersystem
eingesetzt werden.



Abkiirzungen, Notation und Formelzeichen

Abkiirzungen

3GPP 3rd Generation Partnership Project
A Accumulator

ALU Arithmetic Logic Unit

AWGN Additive White Gaussian Noise
BER Bit Error Rate

BPSK Binary Phase Shift Keying

CDF Cumulative Distribution Function
CDM Code Division Multiplex

CDMA Code Division Multiple Access
D/A Digital to Analog

DCR Direct Conversion Receiver

DSP Digital Signal Processor

D-BLAST Diagonal Bell Labs Layered Space Time
EDGE Enhanced Data for GSM Evolution
EVM Error Vector Magnitude

FDD Frequency Division Duplex

FDM Frequency Division Multiplex
FDMA Frequency Division Multiple Access
FEC Forward Error Correction

FIR Finite Impuls Response

FP Frame Pointer

FPGA Field Programmable Gate Arrays
GSM Global System for Mobile communication
IF Intermediate Frequency
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10
1Q

LO
LOS

MAC
MAP
MCS
MF
MIMO
MISO
ML
MMSE
MRC

OFDM

PC
PLL
PSK

QAM
QPSK

RF
RRC
RX

SB

SC
SDMA
SIC
SIMO
SISO
SNR
Sp
STBC
STTD
SVD

Abkiirzungen, Notation und Formelzeichen

Input/Output
In-phase/Quadrature-phase

Local Oscillator
Line Of Sight

Multiply/Accumulate
Maximum-a-posteriori
Modulation and Coding Schemes
Matched Filter

Multiple Input Multiple Output
Multiple Input Single Output
Maximum-likelihood

Minimum Mean Square Error
Maximal Ratio Combining

Orthogonal Frequency Division Multiplex

Personal Computer
Phase Locked Loop
Phase Shift Keying

Quadrature Amplitude Modulation
Quadrature Phase Shift Keying

Register

Radio Frequency
Root Raised Cosine
Receiver

Start Bits

Selection Combining

Space Division Multiple Access
Successive Interference Cancellation
Single Input Multiple Output
Single Input Single Output
Signal to Noise Ratio

Stack Pointer

Space Time Block Coding
Space Time Transmit Diversity
Singular Value Decomposition
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T Tail bits

TDD Time Division Duplex

TDM Time Division Multiplex

TDMA Time Division Multiple Access

TS Training Sequence

D¢ Transmitter

ULA Uniform Linear Array

UMTS Universal Mobile Telecommunications System

V-BLAST  Vertical Bell Labs Layered Space Time

ZF Zero Forcing

Notation

= Index

z Reale Variable

x Komplexe Variable

x* Konjugiert komplexe Variable

Zeitkontinuierliche Funktion

8
—
~
=

x(k) Zeitdiskrete Funktion

T Schéitzung von z

z Vektor

zH Konjugiert komplex transponierter Vektor
X Konstante

X Zufallsvariable

X Matrix

xH Konjugiert komplex transponierte Matrix
X = Znm Elemente einer Matrix

X! Inverse einer Matrix

X Moore-Penrose Inverse einer Matrix

[x]T max(0, x)

max Maximum
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min Minimum

1d Logarithmus Dualis

[ Betrag

Il 1] Euklidische-Norm eines Vektors

Il 1le Frobenius-Norm einer Matrix

Tr Spur einer Matrix

fx(x) Wahrscheinlichkeitsdichte von X

E{X} Erwartungswert von X

Var{X} Varianz von X

d(f) Leistungsdichtespektrum

Formelzeichen

A Signalamplitude

Aros Amplitude der LOS-Signalkomponente

A Umfang des Alphabets einer digitalen Modulation

B Signal-Bandbreite

C Kapazitét

co Lichtgeschwindigkeit

D Diagonalmatrix der SVD

Ey,/Ng Bitenergie-zu-Rauschleistungsdichte

f Frequenz

fe Tragerfrequenz

fDmaz Maximale Dopplerverschiebung
Detektionsmatrix

SzzzRzRs~ZEQ
3

Element einer Kanalmatrix, Ubertragungskoeffizient
Komplexe Kanalmatrix

Einheitsmatrix

Interleaver-Indices

Modifizierte Besselfunktion erster Art und n-ter Ordnung
Rice-Faktor

Anzahl der Sendeantennen

Vektor mit Rauschsignalen

Anzahl der Empfangsantennen

Rauschvarianz

Lénge des Bitstroms am Eingang des Interleavers
min(M, N)
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Abkiirzungen, Notation und Formelzeichen

Im Demonstrator geschétzte mittlere Rauschleistung der
n-ten Empfangsantenne

Anzahl der verwendeten orthogonalen Kanéle
Leistung des g-ten rdumlichen Kanals
Gesamtsendeleistung

Wertigkeit einer digitalen Modulation

Rang einer Matrix

FEC Coderate

Normierte Kovarianzmatrix der Sendevektoren &

Im Demonstrator geschétzte mittlere Empfangsleistung
Vektor mit Modulationssymbolen

Im Demonstrator geschitzte Empfangsleistung des
j-ten Bursts

Kohérenz-Zeit

Symboldauer

Antennengewichtungsmatrix am Empfinger
Antennengewichtungsmatrix am Sender
Teilnehmergeschwindigkeit

Element eines Sendevektors

Vektor mit Sendesignalen

Vektor mit Empfangssignalen

Winkel zwischen der Einfalls- und Bewegungsrichtung

Wellenlénge

Positive Eigenwerte von @H

roll-off Faktor

Rauschvarianz

Mittlere Signalleistung

Singularwert des g-ten rdumlichen Kanals
Clarke-Spektrum
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