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Institut für Höchstfrequenztechnik und Elektronik (IHE) 
der Universität Karlsruhe (TH) 
 

Vorwort des Herausgebers 
 

Überschwängliche Worte zur Kommunikation am Beginn des 21. Jahrhunderts 

sind aller Orten zu hören und zu lesen. Häufig wird dabei vergessen, dass 

dahinter harte Arbeit und Herausforderungen an die Wissenschaft stehen. 

Kommunikation besteht nicht primär aus dem Schreiben einiger Programme und 

Steuerungssoftware, sondern in dem was letztlich die Übertragung von 

Information von einem Ort zum anderen ermöglicht. Hier ist es insbesondere die 

drahtlose Übertragung, welche Mobilität und Bewegungsfreiheit ermöglicht. Sie 

kann vielfältige Aufwendungen einsparen und Prozesse verkürzen. 

Die von Herrn Dr.-Ing. Schulteis vorgelegte Dissertation hat die Integration von 

Antennen, insbesondere Mehrantennensystemen in mobile Endgeräte zum Ziel. 

Antennen sind das Interface von einem Nutzer zum anderen für die drahtlose 

Übertragung. Deren Integration stellt sowohl systembedingte Anforderungen als 

auch rein elektrische und mechanische Forderungen. Nur eine hervorragende 

Kenntnis der Funktion der Abstrahlung von Antennen erlaubt es, dieses 

schwierige Thema so erfolgreich wie Herr Dr. Schulteis zu behandeln. Er hat 

gezeigt, dass Ein- und Mehrbandsysteme in Ein- und Mehrantennentechniken 

(MIMO, Smart Antennas) in kleine Geräte, z.B. Laptops, erfolgreich integriert 

werden können. Die Arbeit ist ein sehr gutes Beispiel für die Integration von 

Grundlagenwissen, numerischen Verfahren, Entwurf und Verifikation.  

Ich wünsche der Arbeit eine weite Verbreitung und Herrn Dr. Schulteis alles Gute 

für die Zukunft.  

Prof. Dr.-Ing. Dr. h.c. Dr.-Ing. E.h. Werner Wiesbeck 

- Institutsleiter - 
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1 Einleitung

1.1 Motivation und Umfeld der Arbeit

An Kommunikationssysteme werden immer höhere Anforderungen gestellt.
Sie sollen möglichst klein, smart und leistungsfähig sein. Die Leistungsfähig-
keit zeigt sich meist in der Geschwindigkeit eines Downloads oder auch in
der Sicherheit einer Verbindung. Smart müssen sich heutige Systeme einem
potentiellen Kunden präsentieren. Das bedeutet, dass ein schönes Design, in
dem die Antennen für den Nutzer nicht sichtbar integriert sind, maßgeblich
ist. Beispielsweise bieten derzeitige Automobile einen hohen Grad an mul-
timedialer Ausrüstung. Für den Rundfunkempfang werden heute Antennen,
die meist in der Heckscheibe untergebracht sind, verwendet. Für die Sprach-
und Datenkommunikation stehen sowohl in die Stoßfänger oder die Fahrzeug-
scheiben integrierte Antennen als auch sichtbare Antenne auf dem Autodach
montiert zur Verfügung.

Grundsätzlich können die Kommunikationssysteme, bezogen auf die Ver-
bindungen, in zwei Hauptbereiche aufgeteilt werden: die bidirektionale oder
die unidirektionale Kommunikation. Somit ergibt sich eine Point-to-Point Ver-
bindung in der Daten- und Sprachkommunikation und eine Point-to-Multi-
point Verbindung im Rundfunk. Bei der mobilen Datenkommunikation ist
das Ziel eine möglichst hohe Datenrate. Demgegenüber ist die Datenrate bei
Sprachkommunikation und Rundfunk konstant. Es ist somit eine maximale
Sicherheit der Verbindung gefordert. Eine Übersicht exemplarischer, drahtlo-
ser Kommunikationsdienste und den durch diesen Dienst festgelegten Ziele ist
in Abbildung 1.1 gezeigt.

Zur Erfüllung der oben genannten Wünsche und zukünftigen Anforde-
rungen an die Datenübertragung wurde in den neunziger Jahren, abgeleitet
von der Radartechnik, die Technik der „Smart Antennas“ eingeführt. Unter
„Smart Antennas“ werden Antennen verstanden, die in der Lage sind, sich
adaptiv an ihre sich ändernde Umgebung anzupassen.

Anfangs besaßen „Smart Antenna“ -Systeme nur eine Antenne am Sender
und mehrere Antennen am Empfänger bzw. mehrere Antennen am Sender
und eine Antenne am Empfänger. Heutzutage können für eine Point-to-Point
Verbindung mehrere Antennen am Sender eingesetzt werden. Allerdings ist
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1 Einleitung

Abbildung 1.1: Anforderungen an heutige Kommunikationssysteme.

für ein „Smart Antenna“ -System mit mehreren Antennen senderseitig eine
Kanalkenntnis am Sender notwendig, was nur mit einem hohen technischen
Aufwand möglich ist und somit meist nicht eingesetzt wird. Dennoch besteht
bei allen Kommunikationssystemen, ob Radio-, Daten- oder Funkkommuni-
kation die Forderung mehrere Antennen in die jeweiligen Geräte (Gehäuse)
zu integrieren.

Sowohl die Antenne als auch die Antennensysteme müssen wie oben dar-
gelegt in die zwei Bereiche Point-to-Point und Point-to-Multipoint unterteilt
werden. Im Weiteren sollen exemplarisch der UKW Rundfunk (Ultra Kurz
Welle, 88MHz – 108MHz in Europa) und zur Sprach- und Datenkommuni-
kation Wireless Local Area Networks (WLAN) mit jeweils Mehrantennensy-
stemen betrachtet werden. Dabei ist zu beachten, dass häufig die Wellenlänge
in Relation zu den Gehäuse-Abmessungen groß ist und die Effizienz eines
„Smart Antenna“ -Systems von der Unabhängigkeit der auftretender Störung-
en in den Empfangssignalen der verschiedenen Antennen abhängig ist. Diese
Unabhängigkeit steigt mit dem Abstand der Antennen an. Für eine maximale
Effizienz, welche zukünftige Systeme aufweisen müssen um die Anforderungen
an die Datenrate und die Verlässlichkeit zu erfüllen, müssen die Antennen im
System betrachtet und entwickelt werden.

In der vorliegenden Arbeit werden die Gemeinsamkeiten bei der Entwick-
lung von Mehrantennensystemen für die Daten- und Sprachkommunikation1

und den Rundfunk aufgezeigt und ausgenutzt, um effiziente und zuverlässige
Systeme zu entwickeln. Für eine ausreichende Qualitätssicherung der Produk-
te wird unter Antennenentwicklung mehr als nur die Entwicklung einer Anten-

1Die Sprach- und Datenkommunikation werden im Folgenden durch Kommunikation zu-
sammengefasst.
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1.1 Motivation und Umfeld der Arbeit

ne und eine erfolgreiche Integration dieser in eine mobiles Gerät verstanden.
Vielmehr wird die Ermittlung der Performance eines Antennensystems so-
wohl in der Entwicklungsphase als auch in der Produktion als ein Teil der
Antennenentwicklung aufgefasst.

1.1.1 MIMO- und Diversity-Systeme – Unterschiede

und Gemeinsamkeiten

Basis aller Diversity-Systeme (engl. diversity: Verschiedenheit, Vielfältigkeit)
ist, dass die Information mehrfach gesendet und/oder empfangen wird, was
dem Senden bzw. dem Empfangen redundanter Daten entspricht. Diversi-
ty-Antennensysteme können unter optimalen Umständen einen Einbruch des
Empfangssignals durch Kombination der Signale von verschiedenen Anten-
nen weitgehend vermeiden [Lee93]. Optimale Umstände sind beispielsweise,
wenn alle Antennen im Mittel die gleiche Empfangsqualität aufweisen, die
Pattern aller Antennen gemeinsam den vollständigen azimutalen Raumwinkel-
bereich abdecken und die Empfangssignale der verschiedenen Antennen zu
unterschiedlichen Zeiten Störungen unterworfen sind.

Wenn angenommen wird, dass auf dem Weg von einer Sendeantenne zu
einer Empfangsantenne mit einer gewissen Wahrscheinlichkeit eine Störung
eintritt, so kann durch eine Erhöhung der Antennenanzahl die Wahrschein-
lichkeit eines Informationsverlusts am Empfänger reduziert werden. Hierzu
muss angenommen werden, dass durch den Funkkanal zwischen Sender und
Empfänger die Störungen der Empfangssignale unabhängig voneinander sind.
Diversity kann genutzt werden, um das Signal zu Rauschverhältnis am Emp-
fänger zu optimieren und so die Reichweite zu erhöhen. Gleichzeitig kann
durch eine Reduzierung der Störungen ein geringerer Datenverlust und da-
durch eine erhöhte Datenrate erzielt werden.

Die gängigen Diversity-Systeme können basierend auf der verwendeten
Diversity-Technik in

• Frequenz-Diversity,

• Zeit-Diversity,

• Raum-Diversity (Space Diversity),

• Polarisations-Diversity,

• und Pattern-Diversity (engl. pattern: Richtcharakteristik)

eingeteilt werden. In heutigen Systemen werden diese verschiedenen Diversi-
ty-Techniken allein oder auch in Kombination verwendet. Frequenz-Diversity
gepaart mit Raum-Diversity wird beispielsweise beim Rundfunkempfang am
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1 Einleitung

Kraftfahrzeug eingesetzt. Durch das Senden auf unterschiedlichen Frequenzen
kann hier durch ein Umschalten der Empfangsfrequenz am Empfänger eine
dauerhafte Störung des Empfangssignals vermieden werden. Kurzzeitige Stö-
rungen können durch das Umschalten zwischen unterschiedlichen Antennen
für den Zuhörer nahezu nicht hörbar ausgeglichen werden. Dabei wird sowohl
Raum-, Pattern- und Polarisations-Diversity ausgenutzt. Zeit-Diversity ge-
paart mit Raum-, Pattern- und Polarisations-Diversity wird dagegen bei der
Datenübertragung nach Alamouti ausgenutzt. Hier wird die gleiche Informati-
on nach einem bestimmten Schema zeitlich und örtlich versetzt gesendet. Am
Empfänger ist dieses Schema bekannt und kann rückgängig gemacht werden
[Ala98].

Sowohl Frequenz- als auch Zeit-Diversity benötigen nicht grundsätzlich
Mehrantennensysteme am Sender und/oder Empfänger. Sie nutzen die Zeit-
bzw. Frequenzvarianz des Funkkanals aus. Auf diese Diversity-Systeme soll in
dieser Arbeit nicht weiter eingegangen werden.

Raum-Diversity unterscheidet sich grundlegend von den beiden zuvor ge-
nannten Diversity-Techniken, da hier die räumlichen Unterschiede im Kanal
ausgenutzt werden. Es werden dazu mehrere Antennen entweder am Sender
(MISO, Multiple Input Single Output) [Wit91, SW94], oder am Empfänger
(SIMO, Single Input Multiple Output) [Ala98, TJC99] verwendet. Sowohl
SIMO- als auch MISO-Systeme sind Thema unzähliger Veröffentlichungen.
Sogenanntes Beamforming-Diversity erfordert am Sender und am Empfänger
mehrere Antennen (MIMO2, Mulitple Input Multiple Output). Durch Beam-
forming am Sender und am Empfänger ist es möglich, Störungen im Kanal
auszublenden und so eine sichere und qualitativ hochwertige Verbindung her-
zustellen. Jedoch besteht auch hier der Fokus darin, einen einzigen Informa-
tionskanal vom Sender zum Empfänger möglichst optimal zu etablieren.

Im Unterschied dazu wird bei MIMO-Systemen nicht nur ein Kanal, son-
dern mehrere parallele Datenkanäle, sogenannte Subkanäle, genutzt. Subkanä-
le ermöglichen unabhängig voneinander im selben Frequenzband, zur selben
Zeit und mit den selben Antennen unterschiedliche Daten zu übertragen, so-
genanntes Multiplexing. Die geforderten zukünftigen Datenraten in der Kom-
munikation können ohne ein solches Multiplexing nicht erzielt werden.

Ein MIMO-System besteht somit maßgeblich am Sender aus M Sendean-
tennen und am Empfänger aus N Empfangsantennen. Damit ergibt sich eine
maximale Anzahl an verwendbaren, parallelen Subkanälen von min{M, N}.
Diese können gleichzeitig in einem Frequenzspektrum zum Senden verwendet
werden.

Der Kanal zwischen den Sende- und Empfangsantennen führt zu einer
Verzerrung der gesendeten Signale, die, wenn der Kanal bekannt ist, durch

2MIMO wird in dieser Arbeit, abweichend von der reinen Beschreibung der Antennenan-
zahl auf Sender- und Empfängerseite, als ein Übertragungssystem aufgefasst.
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eine Vorverzerrung oder ein angepasstes Filter ausgeglichen werden kann. Die
Genauigkeit der Kanalschätzung ist dabei essentiell. Der Kanal darf sich da-
her zwischen zwei Kanalschätzungen nicht maßgeblich verändern. Ein solcher
Kanal wird als flacher Kanal bezeichnet. In dieser Arbeit wird folgend von
einem flachen Kanal ausgegangen.

1.1.2 Stand der Forschung für Antennen am Kfz

Moderne Kraftfahrzeuge der Zukunft müssen Kommunikationsdienste zu einer
Basisstation nach außen und in das Fahrzeuginnere für eine Innenraumkom-
munikation abdecken. Die erforderlichen drahtlosen Schnittstellen für Kom-
munikation, Sensorik und Rundfunk müssen so eingesetzt werden, dass sie
den Forderungen der Designer, der Konstrukteure und der Käufer genügen.
Diese Forderungen beziehen sich auf der einen Seite auf Design-Merkmale, die
entkoppelt von einer Funktion erfüllt werden müssen. Design-Ansprüche besa-
gen beispielsweise, dass eine aus der Karosserie des Fahrzeugs herausragende
Antenne nicht gewünscht ist. Auf der anderen Seite ist der Fahrkomfort, bei
dem eine aus der Karosserie heraus stehende Antenne durch Windgeräusche
negativen Einfluss nimmt. In der Mittel- und Oberklasse der Fahrzeuge haben
somit die integrierten Antennen in den Scheiben den Monopol für den mobilen
Rundfunkempfang verdrängt und sind derzeit Stand der Technik. Sie erfüllen
die Forderungen der Automobilhersteller an das Design und die Stabilität.

Abbildung 1.2 gibt eine Übersicht der Kommunikations- und Navigations-
systeme heutiger Fahrzeuge. Der Frequenzbereich zum Empfang am Kraft-

Abbildung 1.2: Kommunikations- und Navigationssysteme am Kraftfahrzeug
(ohne Radar-Systeme).

fahrzeug reicht heute von unter 500 kHz bis weit über 2500MHz, Radarsyste-
me die Frequenzen bis 77GHz, nutzen mitgerechnet.

Für den Rundfunkempfang werden derzeit von den meisten Automobil-
herstellern Drahtstrukturen als Antennen in der Heckscheibe, in den hinteren
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1 Einleitung

Seitenscheiben oder gar in der Frontscheibe untergebracht. Die Heckscheiben-
antennen werden häufig getrennt von der Heizung, meist im oberen Bereich
der Heckscheibe angebracht. Aber auch Versionen, welche die Heckscheiben-
heizung nutzen, sind bekannt. Wenn die Heckscheibenheizung zum Empfang
verwendet wird, so reduziert sich der Aufwand bei der Produktion der Heck-
scheibe, jedoch werden zur Trennung des Gleichspannungssignals der Heck-
scheibenheizung, vom hochfrequenten Empfangssignal der Antennen Filter
nötig.

Die Empfangseigenschaften der Scheibenantennen sind durch einen nied-
rigen Empfangspegel für UKW geprägt. Sie sind daher meist mit einem
Anpassverstärker ausgestattet, der als Impedanz-Transformator dient. Die
Richtcharakteristik ist nicht omnidirektional [AKRO04], und sehr oft wird
ein Teil des azimutalen Raumwinkelbereichs durch das Fahrzeug verdeckt
[RAKOA05].

Durch geschaltete parasitäre Elemente kann die Stromverteilung auf ei-
ner Antenne verändert und somit eine Veränderung des Patterns bzw. der
Polarisation herbeigeführt werden [MLM99, Har78]. So kann mit nur einem
Antennenanschluss eine Variation der Antenneneigenschaften erzeugt werden.
Auch diese Modellvarianten einer Antennen in einer Scheibe wurde untersucht
[BL03]. Dennoch besteht weiterhin das Problem, dass diese Antennen nicht
den vollständigen azimutalen Raumwinkelbereich abdecken.

Die Integration von Antennen für den mobilen Rundfunkempfang in die
Stoßfänger hat sich am Kraftfahrzeug in den letzten Jahren nicht durchge-
setzt. Hierfür sind die schlechten Empfangseigenschaften der Rundfunkanten-
nen durch den geringen Abstand zum Boden verantwortlich. Dennoch werden
Antennen für GSM900, 1800 und 1900 in die Stoßfänger integriert [HEG06].
Hier ist durch die geringere Wellenlänge eine höhere relative Antennenhöhe
zu erzielen.

Für den Rundfunkempfang werden schon heute zur Steigerung des Kom-
fort Diversity-Systeme eingesetzt. Die in die Scheiben integrierten Antennen
können dazu verwendet werden.

1.1.3 Stand der Forschung in der Mobilkommunikation

Heutige mobile Geräte sollen immer mehr Funktionen und Dienste abdecken
sowie die dafür notwendigen Schnittstellen enthalten. Für eine einfache und
bedienerfreundliche Nutzung ist zukünftig eine leistungsfähige drahtlose Kom-
munikation unerlässlich.

Winters zeigte bereits im Jahr 1987, dass durch mehrere Antennen an der
Sende- und Empfangsseite, d.h. durch sogenannte MIMO- Übertragung, die
Datenrate um ein Vielfaches im Vergleich zu einer Single Input Single Out-
put (SISO) Verbindung erhöht werden kann [Win87]. Diese Möglichkeit der
6
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Erhöhung der Datenrate wurde jedoch vorerst nicht aufgegriffen. Erst etwa
10 Jahre später konnten Telatar und Foschini [FG98, Tel99] in der Wissen-
schaft Aufsehen erregen. Sie konnten beweisen, dass mit mehreren Antennen
eine Kommunikation mit parallelen Subkanälen aufgebaut werden kann. Die
Übertragungsrate kann somit linear mit der Anzahl der Antennen anwachsen.

Neben den Leistungsmerkmalen der Funkübertragung ist die Akzeptanz
eines mobilen Gerätes im Markt stark vom Design abhängig. Das Produkt
muss auch hier smart und unscheinbar, graziös wirken, was fordert, dass die
Antennen nicht von außen sichtbar und somit wie auch beim Kfz vollständig
in das Gerät integriert sind.

Es sind somit entgegengesetzte Trends bei der Entwicklung von tragbaren,
kleinen Geräten für den mobilen Einsatz festzustellen. Zum einen eine immer
weiter ansteigende und sicherere Datenrate, was effiziente MIMO-Antennen-
systeme voraussetzt. Auf der anderen Seite der Wunsch nach immer handli-
cheren, günstigeren, kleineren und leichteren Geräten, was einen ansteigenden
Integrationsgrad zur Folge hat. Eine steigende Integration auf IC-Ebene kann
dazu beitragen das benötigte Volumen durch effiziente Nutzung zu reduzieren.
Da jedoch eine Antenne den Übergang von einer leitungsgebundenen Welle zu
einer Freiraumwelle ermöglicht, und umgekehrt, kann eine beliebige Integra-
tion und Miniaturisierung der Antenne, wegen physikalischer Grenzen, nicht
erfolgen.

Heutige Antennen für mobile Kleingeräte in der Kommunikation besitzen
häufig planare Antennen wie Patch-Antennen oder andere gedruckte Anten-
nenstrukturen. Diese haben sich in der Vergangenheit als günstig für eine kon-
forme Integration gezeigt. In dieser Familie von Antennen steht eine nahezu
unerschöpfliche Auswahl zur Verfügung. Derzeitige Antennen in mobilen Tele-
fonen oder in WLAN-Karten, die mehrere Frequenzbänder abdecken müssen,
basieren meist auf einem dreidimensionalen Design einer Inverted-F Antenne.
In der Literatur wird diese Ausführung häufig als planare Inverted-F Antenne
bezeichnet und mit PIFA abgekürzt. Diese Antennen erinnern durch ihren
Aufbau an Patchantennen mit koaxialer Speisung. Die zur Massefläche par-
allele resonante Struktur wird dabei jedoch durch Kurzschlussbrücken an die
notwendige Impedanz angepasst. Eine geforderte Dualbandigkeit, beispiels-
weise für GSM900 und GSM1800, kann durch Schlitze in der zur Massefläche
parallelen Fläche wie einem L-förmigen Schlitz [TI00] oder einem U-förmi-
gen Schlitz [SKK01] erzielt werden. Eine weitere Möglichkeit besteht darin
Sperrkreise einzusetzen, so dass nur ein Teil der Antenne für die obere Reso-
nanzfrequenz zur Verfügung steht [LM01, HCL+02, YW02]. In dieser Arbeit
wird unter PIFA folgend eine planare Antennenstruktur der Form eines F, die
sich durch einen Ätzprozess fertigen lässt, bezeichnet.
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1.2 Problemstellung und Ziel der Arbeit

Ziel der Arbeit ist es, sowohl für die Kommunikation als auch den Rundfunk
Antennensysteme in Geräte des täglichen Lebens möglichst kundenfreundlich
zu integrieren. Die Kundenwünsche sind meist

• hohe Funktionalität in allen Anwendungssituationen. Hierzu gehört so-
wohl die Funktion als auch die Zuverlässigkeit der Verfügbarkeit einer
Funktionalität.

• geringes Gewicht und kleine Abmessungen des mobilen Gerätes. Dieser
Wunsch bezieht sich in erster Line auf das Design und die Handhabung
von mobilen Kleingeräten zur Kommunikation. Die Antennen im Kfz
müssen ebenfalls möglichst klein und leicht sein.

• günstiger Preis. Dies führt dazu, dass die Antennen nicht beliebig kom-
pliziert sein dürfen, und wenig Aufwand zur Herstellung erforderlich ist.

• lange Lebensdauer der Batterie oder des Akkus. Erforderlich sind somit
effiziente Antennen.

Gerade bei kleinen Geräten, bei denen die Wellenlänge λres in die Grö-
ßenordnung des Gerätes kommt, entstehen unvermeidbar Resonanzen auf der
Massefläche. Diese Resonanzen tragen nicht nur zur Übertragung bei, sondern
können unter Umständen auch eine Kopplung der Antennen verursachen, was
sowohl MIMO- als auch Diversity-Systeme empfindlich stören kann. Um oben
genannte Kundenwünsche zu befriedigen sind auf der einen Seite neue, effizi-
ente und der Form der Geräte angepasste Antennendesigns gefordert. Auf der
anderen Seite müssen jedoch vollständige Systembetrachtungen durchgeführt
werden, damit die Zuverlässigkeit gewährleistet ist und die Leistungsfähigkeit
der mobilen Geräte sichergestellt werden kann. Ein Nutzer, der ein Gerät be-
dient, führt zu einer Absorption der Sendeleistung dort, wo beispielsweise die
Hände positioniert werden. Damit kann nur ein Bruchteil der Sendeleistung
genutzt werden. Als Folge wird die Effizienz des Übertragungssystems redu-
ziert und die Reichweite stark eingeschränkt. In der Zukunft bedarf es daher
einer vollständigen Systembetrachtung, die sowohl den Nutzer als auch den
Ort der Integration der Antennen am mobilen Gerät berücksichtigt.

In dieser Arbeit werden an zwei wichtigen Vertretern der multimedialen
Kommunikation, welche sowohl die Datenkommunikation und den Rundfunk-
empfang umfassen, grundlegende Vorgehensweisen und Methoden bei der In-
tegration von Antennensystemen, wie MIMO- und Diversity-Syteme, aufge-
zeigt. Dazu werden Bewertungsmaßstäbe sowohl für Diversity- als auch für
MIMO-Systeme eingeführt.
8
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Diese Methoden und Maßstäbe zur Integration können künftig dazu ge-
nutzt werden, um schon in der Entwicklungsphase multimedialer Geräte der
Zukunft die Leistungsfähigkeit abhängig von der Antennenintegration zu be-
werten. Es kann so eine optimale Positionierung und Orientierung der An-
tenne vorgenommen werden. Nicht zuletzt kann der gewünschte Antennentyp
auf seine Leistungsfähigkeit in einem speziellen Antennensystem untersucht
werden.

Ein Antennensystem der Zukunft muss nicht nur einen ordnungsgemäßen
Betrieb sicherstellen, sondern muss für die Qualitätssicherung die Möglichkeit
bieten, eine Prüfung in der Produktion durchzuführen. Die Umgebung der Sys-
teme hat einen maßgeblichen Einfluss auf die Charakteristik der Antennen.
Zudem stehen in der Qualitätssicherung die Antennenanschlüsse meist nicht
zur Verfügung. Die Antennen können somit nicht isoliert, sondern müssen im
System integriert betrachtet und auf ihre Eignung und Funktion untersucht
bzw. getestet werden. Für die heute am Kraftfahrzeug häufig eingesetzten
Diversity-Systeme sind bisher keine ausreichenden Prüfsysteme, die eine voll-
ständige Funktion aller Systemkomponenten in einem Diversity-System prü-
fen, in der Produktion und Qualitätssicherung bekannt. Die DIN IEC60315-4
„Messverfahren für Funkempfänger für verschiedene Sendearten“ [CEN98], für
die Prüfung der Radio-Empfangssysteme am Kfz, enthält keine für Diversity
adäquaten Messvorschriften. Des weiteren sind die dort genannten Messvor-
schriften zeitintensiv und Antennenanschlüsse der Antennen müssten für die
Messung zur Verfügung stehen.

1.3 Lösungsansatz und Gliederung der Arbeit

Um Kommunikationssysteme der Zukunft optimal einzusetzen und die erfor-
derlichen hohen Datenraten zu erreichen, reicht eine intelligente Codierung
mit Vorverzerrung der Sendesignale und die dazu notwendige Decodierung
mit Entzerrung am Empfänger nicht aus. Wegweisende Techniken zur Er-
zielung der geforderten Datenrate bzw. die Erhöhung der Empfangsqualität
einer Funkverbindung sind MIMO-Systeme. Diese können durch die Diver-
sität der Empfangssignale schnellen Schwund ausgleichen und zusätzlich un-
ter den entsprechenden Bedingungen mehrere parallele Daten-Subkanäle im
gleichen Spektrum, zur gleichen Zeit bereitstellen. Diese MIMO- bzw. Diver-
sity-Systeme setzen neue Anforderungen an die Antennen, die schon bei der
Entwicklung der Antennen und Integration in die Geräte eingehalten werden
müssen. Um die Anforderungen an Datenrate und Verfügbarkeit nicht nur
auf dem „Labortisch“ zu erfüllen, ist in dieser Arbeit der Einfluss der Um-
gebung des mobilen Gerätes ein wichtiger Teil in der Antennenentwicklung.
Es wird eine vollständige Systembetrachtung und Bewertung der MIMO-Sys-
teme unter verschiedenen äußeren Bedingungen des Systems durchgeführt.
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Dazu wird ein Netzwerkmodell, das alle systemtechnisch relevanten Einflüsse
von der Kopplung bis zur Anpassung der Antennen berücksichtigt, eingesetzt
[Wal04].

Klassische Antennenmesstechnik, wie beispielsweise die Richtcharakteris-
tik- oder Anpassungsmessung einer Antenne, kann zur Bewertung von inte-
grierten Antennen in einem System nur zur Bewertung der isolierten Anten-
nen eingesetzt werden. Eine messtechnische Antennensystembeurteilung ist
mit dieser klassischen Messtechnik nicht möglich. Für kleine handliche Ge-
räte wie Personal Digital Assistant (PDA) Systeme ist eine Prüfung in einer
Modenverwirbelungskammer möglich [KR04, BV05]. Diese Prüfung kann so-
wohl in der Entwicklung als auch in der Produktion zur Bewertung verwendet
werden. Diversity-Systeme für den Rundfunkempfang, wie heutzutage im Kfz,
sind für eine Prüfung in einer Modenverwirbelungskammer zu unhandlich und
zu groß. Daher muss für die Fahrzeugantennenentwicklung von morgen und
übermorgen parallel zu einer Antennenentwicklung eine geeignete Prüfme-
thode entwickelt werden. Nur so kann ein hoher Qualitätsstandard für die
zukünftigen Generationen von Antennensystemen sichergestellt werden.

In Kapitel 2 werden, ausgehend von den klassischen Beschreibungsgrößen
von Antennen, die Besonderheiten von kleinen, resonanten Antennen aufge-
zeigt. Es werden in diesem Kapitel die Bewertungsgrößen von Antennensyste-
men, die für diese Arbeit notwendig sind, eingeführt.

Für die Qualitätssicherung müssen, wie oben beschrieben, Bewertungsgrö-
ßen eingeführt und Funktionstests durchgeführt werden, die über eine reine
Betriebsprüfung hinausgehen. Gleichzeitig müssen, parallel zur Entwicklung
der Antennensysteme, Vergleichsmessungen durchgeführt werden, die die Per-
formance-Unterschiede verschiedener Antennenanordnungen im System auf-
zeigen. Hierzu sind Messverfahren notwendig, die sich der Umgebung und
dem jeweiligen Ziel der Messung anpassen. Kleine, leichte Geräte können in
besonderen Messkammern gemessen und bewertet werden. Hierzu sind in der
Literatur unzählige Beispiele zu finden zum Beispiel in [KR04, KR03, BV05].
Bei heutigen Diversity-Antennensystemen in Luxusfahrzeugen kann jedoch bis
heute keine zufriedenstellende Prüfung bzw. Messung durchgeführt werden. In
Kapitel 3 wird daher ein Messsystem und ein Messverfahren vorgestellt, mit
dem erstmalig eine Prüfung von Antennen am Kfz in realen Umgebungen wie
im Straßenverkehr und in Fabrikhallen möglich ist.

Die Antennenintegration in kleine, mobile Geräte unter MIMO- und Di-
versity-Gesichtspunkten findet in den Kapiteln 4 und 6 statt. Dazu werden
im Kapitel 5 die Inverted-F Antennen vorgestellt, die sich für die MIMO-
Kommunikation zur Integration besonders eignen.
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2 Antennen im Übertragungskanal

In der Vergangenheit haben sich verschiedene Größen für die Charakteri-
sierung von Antennen in der Antennenliteratur und Messtechnik durchge-
setzt. Diese Größen umfassen sowohl elektrische als auch geometrische Ei-
genschaften der Antennen. Die klassischen und standardisierten Messverfah-
ren erlauben die Bewertung einzelner Antennen, jedoch nicht die Bewertung
von Übertragungs- bzw. Antennensystemen mit mehreren Antennen auf der
Sender- und/oder der Empfängerseite.

2.1 Charakterisierung von Antennen

Der nutzbare Frequenzbereich einer resonanten Antenne wird maßgeblich
durch ihre Abmessungen bestimmt. Ihre geometrische Größe hängt prinzi-
piell von der Wellenlänge der Resonanzfrequenz ab. Neben den Abmessungen
und dem Herstellungsaufwand werden Antennen durch ihre Strahlungseigen-
schaften charakterisiert. Diese sind: der Gewinn, die Richtcharakteristik, die
Polarisation und der Wirkungsgrad. Sie drücken aus, wie gut eine Antenne
in den Freiraum strahlt. Die genannten Größen können in dem sogenann-
ten Fernfeld-Port1 zusammengefasst werden. Auf der Leitungsseite wird die
Antenne charakterisiert durch ihre Impedanz mit dem damit verbundenen
Reflexionsfaktor und der Bandbreite der Anpassung. Des Weiteren ist von
Interesse, ob sie symmetrisch oder unsymmetrisch gespeist wird.

2.1.1 Fußpunktimpedanz und Eingangsimpedanz einer

Antenne

In dieser Arbeit wird ein Unterschied zwischen der Eingangsimpedanz und
der Fußpunktimpedanz einer Antenne gemacht. Die Fußpunktimpedanz be-
zeichnet dabei die Impedanz der Antenne, wenn sich keine störenden Ele-
mente im nahen Umfeld der Antenne befinden. Im Gegensatz dazu ist die

1Der Fernfeld-Port beschreibt die Charakteristik der Antennen auf der Freiraum-Seite im
Fernfeld der Antenne.
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2 Antennen im Übertragungskanal

Eingangsimpedanz der Antenne die Impedanz, wenn Elemente im nahen Um-
feld der Antenne positioniert werden. Diese Bezeichnung ist willkürlich, jedoch
kann hierdurch eine eindeutige Beschreibung im Folgenden erleichtert werden.

2.1.2 Reflexionsfaktor und Bandbreite

Die Bandbreite einer Antenne ist dadurch bestimmt, dass der Reflexionsfaktor
S11 einer leitungsseitig einfallenden Welle einen bestimmten Wert nicht über-
steigt. Dieser Reflexionsfaktor ergibt sich durch die Impedanz des leitungssei-
tigen Anschlusses der Antenne Zein, der bei realen Antennen frequenzabhängig
ist, und dem Wellenwiderstand der Anschlussleitung ZL.

S11(Zein, ZL) =
Zein − ZL

Zein + ZL

(2.1)

In der Hochfrequenztechnik wird dieser im logarithmischen Maßstab angege-
ben.

S11|dB = 20 log10(|S11|) (2.2)

Durch die Frequenzabhängigkeit der leitungsseitigen Impedanz der Antenne
kann die Anpassung nur in einem beschränkten Frequenzbereich garantiert
werden. Die Bandbreite wird durch den Frequenzbereich festgelegt, in dem
die Antenne eine Anpassung besser als einen festgelegten Höchstwert des Re-
flexionsfaktors S11,soll aufweist. Für Antennen in mobilen Kleingeräten wird
in der Regel eine Grenze von S11,soll ≤ −6 dB angenommen.

2.1.3 Reziprozitätstheorem

Das Reziprozitätstheorem besagt, dass unter der Voraussetzung von isotro-
pen Medien für beliebige Abstände die Direktivität, der Gewinn und auch
die Impedanz einer Antenne jeweils im Sende- oder Empfangsfall zueinander
identisch sind. Das Reziprozitätstheorem wurde von A. Sommerfeld [Som25]
an einem einfachen Beispiel postuliert. Sommerfeld stellte dazu ein Ersatz-
schaltbild auf, das den Funkkanal zwischen den Antennen durch einen Kop-
pelwiderstand, der reziprok ist, substituiert. Im Folgenden können somit die
Eigenschaften der Antennen anhand einer Sendeantenne bestimmt werden,
ohne den Empfangsfall auszuschließen. Dabei wird davon ausgegangen, dass
ebene Wellenfronten in die Antennen einfallen [Wie05].

2.1.4 Feldregionen von Antennen

Bevor der Gewinn und die Richtcharakteristik einer Antenne definiert werden,
müssen die verschiedenen Feldregionen mit ihren spezifischen Unterschieden
12



2.1 Charakterisierung von Antennen

eingeführt werden. Je nach Entfernung von einer Antenne treten unterschied-
liche Phänomene des Feldes auf. In der Literatur wird der Raum auf der Frei-
raum-Ausbreitungsseite einer Antenne häufig in zwei oder drei Feldregionen
eingeteilt. In Abbildung 2.1 ist eine Übersicht der Feldregionen einer Anten-
ne, nicht maßstabsgetreu, grafisch dargestellt. Als Antenne wurde hier eine
Dipolantenne eingezeichnet. Die Übergänge zwischen den Feldregionen sind,

Abbildung 2.1: Feldregionen einer Antenne.

abweichend von dem hier gezeigten Abbildung, in der Realität fließend.

Reaktives Nahfeld Unter dem reaktiven Nahfeld einer Antenne wird die
Region verstanden, in der das reaktive Feld dominiert. Dieses Feld wird
nicht abgestrahlt und enthält die komplexe Leistung, die wie bei einem
Schwingkreis mit der Frequenz oszilliert. Der Leistungstransport findet
hier nicht nur in radialer Richtung statt. In der Literatur sind verschie-
dene Definitionen zur Bestimmung dieser Feldgrenze genannt. In [Bal82]
wird die Grenze wie folgt für eine sich im Ursprung eines Kugelkoordi-
natensystems befindliche Antenne festgelegt,

r1 = 0, 62 ·
√

D3

λ0
(2.3)

wobei D die maximale Aperturabmessung ist. In dieser Definition wird
davon ausgegangen, dass die größte Aperturabmessung der Antenne im
Vergleich zur Wellenlänge groß ist D >> λ.

In [Wie05] wird diese Grenze ebenfalls für eine sich im Ursprung eines
Kugelkoordinatensystems befindliche kleine Antenne durch die folgende
Gleichung bestimmt.

r1 =
λ0

2π
(2.4)

13



2 Antennen im Übertragungskanal

Die reaktiven Komponenten des elektromagnetischen Felds in diesem
Bereich werden selbst nicht abgestrahlt, sind aber essentieller Bestand-
teil des Strahlungsmechanismus. Bei der Integration von Antennen in
mobile Geräte ist zu beachten, dass Objekte, wie Hände eines Nutzers,
in diesem Bereich neben der Abschattungseigenschaft eine starke Aus-
wirkung auf die Strahlungscharakteristik im Fernfeld haben. Zudem füh-
ren Objekte im reaktiven Nahfeld der Antenne zu einer Änderung der
Stromverteilung auf der Antenne und verändern somit die Anpassung
und Resonanzbedingung auf der leitungsgebundenen Seite.

Abstrahlendes Nahfeld Das abstrahlende Nahfeld wird teilweise in der Li-
teratur zum reaktiven Nahfeld der Antenne gezählt und überbegrifflich
mit Nahfeld bezeichnet. Hier jedoch wird das abstrahlende Nahfeld als
die Zone zwischen dem Fernfeld und dem reaktiven Nahfeld der Antenne
angesehen, in dem die abstrahlenden, gegenüber den reaktiven Feldkom-
ponenten, dominieren. Diese Region wird in der Literatur auch mit der
Fresnel-Zone beschrieben. Durch die noch stark von der Entfernung ab-
hängigen reaktiven Feldkomponenten, (1/r2) und höherer Ordnung, ist
die Richtcharakteristik der Antenne noch sehr vom Abstand abhängig.
Der Einfluss von Objekten in dieser Zone auf die Richtcharakteristik
und die Anpassung der Antenne ist zwar im Vergleich zu ihrem Einfluss
im reaktiven Nahfeld reduziert, dennoch zeigt sich eine Wechselwirkung
zwischen Objekt und Antenne.

Fernfeld Das Fernfeld ist der Bereich, in dem sich die Richtcharakteristik
der Antennen nicht mit dem Abstand zur Antenne ändert. Es existieren
nur noch die kreisförmig den Strom führenden Leiter umschließenden
magnetischen Feldlinien und die darauf senkrecht verlaufenden elektri-
schen Feldlinien. Die radiale Komponente des elektrischen Feldvektors
ist abgeklungen. Die reaktiven und komplexen Anteile der elektrischen
und magnetischen Feldkomponenten sind abgeklungen und im Freiraum
kann sich eine TEMWelle ausbreiten. Für Antennenmessungen wird die-
se Bedingung mit der Bedingung ebener Wellenfronten eingehalten. Zur
Berechnung des minimalen notwendigen Abstands wird von einer punkt-
förmigen Sendeantenne ausgegangen. Über der Apertur der zu messen-
den Antenne DE wird dann ein maximaler Phasenfehler von λ0/16 zu-
gelassen [Wie05]. Es ergibt sich so die Grenze zwischen abstrahlendem
Nahfeld und abstrahlendem Fernfeld nach Gleichung 2.5.

r2 =
2D2

E

λ0
(2.5)
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2.1 Charakterisierung von Antennen

2.1.5 Gewinn und Richtcharakteristik einer Antenne

Der Gewinn und der Richtfaktor sind dimensionslose Größen. Sie geben eine
relative Auskunft über die Eigenschaft der Richtwirkung einer Antenne. Zur
Normierung wird häufig ein isotroper Kugelstrahler, der die Leitung in alle
Raumrichtungen gleichmäßig strahlt, angenommen. Zur Verdeutlichung dieses
Zusammenhangs wird ein i im Subscript der Leistungsdichte S verwendet.

Si =
Ps

4πr2
(2.6)

Trotz des Bezugs auf den isotropen Kugelsrahler sind in der Literatur unter-
schiedliche Gewinndefinitionen zu finden, von denen die gängigen im Folgen-
den kurz aufgezeigt werden.

Der absolute Gewinn Gi in eine Referenzrichtung, die Hauptstrahlrichtung,
beschreibt die Eigenschaft der Antenne nur in dieser Referenzrichtung bezogen
auf den isotropen Kugelstrahler.

Gi =
|Sr(θ, ψ)|max
|Si(θ, ψ)|

∣

∣

∣

∣

r→∞,r=const.

(2.7)

Wobei Sr die Strahlungsleistungsdichte im Fernfeld der Antenne ist.

Gerade in der englischsprachigen Literatur ist ein richtungsabhängiger Ge-
winn zu finden. Dieser ergibt sich durch die Normierung der Strahlungslei-
stungsdichte im Fernfeld einer Antenne Sr(θ, ψ) auf die Strahlungsleistungs-
dichte des isotropen Kugelstrahlers.

Gi(θ, ψ)| =
|Sr(θ, ψ)|
|Si(θ, ψ)|

∣

∣

∣

∣

r→∞,r=const.

(2.8)

In Balanis [Bal82] wird der Richtfaktor einer Antenne Di mit der Strah-
lungsintensität einer Antenne beschrieben. Im Richtfaktor werden keine Ver-
luste der Antenne betrachtet. Der Gewinn unterscheidet sich somit durch den
Wirkungsgrad η, siehe dazu auch Kapitel 2.1.7, vom Richtfaktor. In diesem
Wirkungsgrad sind die Verluste, ohmsche Verluste durch einen endliche Leit-
wert der Metallisierung, dielektrische Verluste durch einen endlichen Wider-
stand der verwendeten Isolatoren und Substrate und Verluste durch Oberflä-
chenwellen, enthalten.2

Gi = ηDi (2.9)

Der relative Gewinn Grel beschreibt die Eigenschaft wie stark eine Antenne in
eine Richtung die Strahlungsleistung bündelt. Es wird jedoch nicht der ideale,

2Nach IEEE-Standard werden bei den Verlusten nicht die Verluste durch Fehlanpassung
der Antenne oder Polarisationsverluste berücksichtigt.
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2 Antennen im Übertragungskanal

verlustlose isotrope Kugelstrahler als Bezugsantenne verwendet. Die Bezugs-
größe ist hier die Strahlungsleistungsdichte einer beliebigen Bezugsantenne in
dieser Raumrichtung Sx.

Grel =
|Sr(θ, ψ)|max
|Sx(θ, ψ)|

∣

∣

∣

∣

r→∞,r=const.

(2.10)

Des Weiteren wird gerade in der englischsprachigen Literatur häufig ein wink-
elabhängiger Gewinn, welcher sich aus dem Quadrat der Richtcharakteristik
multipliziert mit dem Gewinn der Antenne in Hauptstrahlrichtung ergibt, an-
gegeben, siehe Gleichung (2.12).

In dieser Arbeit wird die Beschreibung des Gewinns als der absolute Ge-
winn in eine Referenzrichtung und der isotrope Kugelstrahler als Bezugsan-
tenne verwendet.

Die Richtcharakteristik der Antenne ist definiert als die elektrische oder
magnetische Feldstärke einer Antenne im Fernfeld, bezogen auf das Maximum
der elektrischen oder magnetischen Feldstärke dieser Antenne im Fernfeld.
Da diese Größe im Fernfeld definiert ist, gilt der bekannte Zusammenhang
E(θ, ψ, r) = H(θ, ψ, r) ·ZF0, mit ZF0 = 120 ·πΩ, dem Wellenwiderstand im
Freiraum. Daraus ergibt sich die Richtcharakteristik zu

C(θ, ψ) =
|E(θ, ψ)|

|E(θ, ψ)|max

∣

∣

∣

∣

r→∞,r=const.

=
|H(θ, ψ)|

|H(θ, ψ)|max

∣

∣

∣

∣

r→∞,r=const.

.

(2.11)

Mit Hilfe der Richtcharakteristik der Antenne C(θ, ψ) und des absoluten
Gewinns ist eine dreidimensionale Charakterisierung des Fernfeld-Ports der
Antenne möglich. Zu beachten ist jedoch, dass der Gewinn eine leistungsbe-
zogene, normierte Größe ist, die Richtcharakteristik jedoch auf die Feldstärke
im Fernfeld bezogen ist. Der richtungsabhängige Gewinn ergibt sich somit zu

Gi(θ, ψ) = C2(θ, ψ)Gi . (2.12)

2.1.6 Polarisation einer Welle und Poynting Vektor

Der Poynting Vektor einer Welle zeigt in die Richtung der Ausbreitung einer
Welle. Der Betrag des Poynting Vektors ist die Leistungsdichte. Für natürliche
Signale berechnet sich der Poynting Vektor zu

~SR =
1

2
~E × ~H∗ . (2.13)

Der Realteil dieses Poynting Vektors ist der zeitlich gemittelte Anteil der
Wirkleistung, der in Ausbreitungsrichtung transportiert wird.
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2.1 Charakterisierung von Antennen

Die Polarisation einer Welle beschreibt die Richtung der Bewegung des
elektrischen Feldvektors im Raum, orthogonal zur Ausbreitungsrichtung. Ge-
nerell ist jede Welle zirkular polarisiert, d.h. der elektrische Feldvektor dreht
sich um die Ausbreitungsrichtung. Die lineare Polarisation ist ein Spezialfall
der zirkularen Polarisation. Ohne Beschränkung der Allgemeinheit soll die
z-Richtung als die Ausbreitungsrichtung angenommen werden. Es existieren
bei einer Welle im Freiraum die Feldkomponenten senkrecht zur Ausbreitungs-
richtung Ex, Ey; Hx,Hy. Im allgemeinen Fall sind die Komponenten Ex und
Ey um eine unbekannte Phase ϕ mit −180◦ ≤ ϕ ≤ 180◦ verschoben. Je nach
Einstellung der Amplitudenverhältnisse |Ex|/|Ev| und der Phasen ∠Ex/∠Ey

ergeben sich die verschiedenen Polarisationsrichtungen. In dieser Arbeit ist
eine lineare Beschreibung der Polarisation durch die horizontale und vertikale
Polarisation ausreichend.

2.1.7 Bestimmung des Wirkungsgrads einer Antenne

Der Wirkungsgrad η einer Antenne ist ein Maß welcher Prozentsatz der von
einer Antenne aufgenommenen Leistung auf der Leitungsseite durch die An-
tenne in die gewünschte Strahlungsleistungsdichte im Fernfeld transformiert
wird. Eine messtechnische Bestimmung ist schwierig, da die abgestrahlte Lei-
stung im Fernfeld der Antenne in allen Raumrichtungen gemessen und inte-
griert werden muss.

Pff =

∫∫

4π

ST(θ, ψ)dΩ (2.14)

mit Ω dem Raumwinkel. Der Wirkungsgrad ergibt sich somit aus der von der
Antenne aufgenommenen Leistung Pant und der abgestrahlten Leistung.

η =
Pff
Pant

(2.15)

Durch den Wirkungsgrad werden ausschließlich die Verluste in der Antenne
betrachtet. Anpassungsverluste und Polarisationsverluste sind bei der Bestim-
mung des Wirkungsgrads nicht berücksichtigt.

Eine Möglichkeit zur messtechnischen Bestimmung von η ist durch die
Wheeler Cap Methode gegeben [Whe75], bei der das Fernfeld der Antenne
durch eine metallische Glocke kurzgeschlossen ist. Im Leitungsersatzschaltbild
einer Antenne ist zu erkennen, dass in diesem Fall der Strahlungswiderstand
kurzgeschlossen ist. Der Wirkungsgrad der Antenne ergibt sich hierbei zu

η =
Rs

RsRΩXA

, (2.16)

wobei Rs der Strahlungswiderstand, RΩ die ohmschen Verluste und XA der
komplexe Strahlungswiderstand ist. Durch eine Messung der Impedanz der
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2 Antennen im Übertragungskanal

Antenne ohne Wheeler Cap Zohne und eine Messung der Impedanz der An-
tenne mit Wheeler Cap Zmit kann der Wirkungsgrad bestimmt werden.

η =
Zohne − Zmit

Zohne

(2.17)

Eine wichtige Randbedingung bei der Wheeler Cap Messmethode ist jedoch,
dass die Strombelegung auf der Antenne durch die verwendete metallische
Glocke nicht beeinflusst wird. In der messtechnischen Umsetzung erweist sich
dies als sehr schwierig, da die Wheeler Cap sich im Fernfeld der Antenne
befinden muss und damit sehr große Dimensionen annehmen kann.

Eine weitere Möglichkeit bietet der Zusammenhang des maximalen Ge-
winns einer Antenne und dem Strahlungswiderstand der Antenne. Aus dem
Eingangsreflexionsfaktor S11 der Antenne ist die leitungsseitige Impedanz der
Antenne im Freiraum bestimmbar. Die maximale Strahlungsleistungsdichte
im Fernfeld ST,max wird mit einer bekannten Antenne Gant oder gegebenen-
falls mit einer identischen Antenne in Richtung der Hauptstrahlrichtung ge-
messen. Aus dem Gewinn resultiert die Strahlungsleistungsdichte der Antenne
in der Hauptstrahlrichtung. Der Strahlungswiderstand Rs ist somit berechen-
bar.

Rs ∝
ST,max
ST,i

=
ST,max4πr2

Pant
= Gi (2.18)

mit Sri der Strahlungsleistungsdichte des isotropen, verlustlosen Kugelstrah-
lers und PS der in die Antenne eingespeisten Leitung. Der Wirkungsgrad
lässt sich somit gemäß Gleichung (2.16) bestimmen, wobei das Produkt aus
RsRΩXA aus einer Reflexionsfaktormessung S11 an der leitungsgebundenen
Seite der Antenne bestimmt wird, siehe Kapitel 2.1.2. Die Bestimmung des
Wirkungsgrads einer Antenne basierend auf dem Gewinn stellt eine sehr effizi-
ente Möglichkeit dar, da hier keine weiteren Messungen und Randbedingungen
eingeführt werden müssen.

2.2 Beschreibung kleiner Antennen

Antennen dienen als „Anpasstransformator“ zwischen leitungsgebundenen
Wellen und der Wellenausbreitung im Freiraum. Die Größe der Antenne hat
somit einen maßgeblichen Einfluss darauf, wie „sanft“ dieser Übergang statt-
findet und kann nicht nach Belieben ohne Einbußen reduziert werden.

2.2.1 Definition kleiner Antennen

In der Antennentechnik wird zwischen den folgenden Definitionen kleiner An-
tennen unterschieden [FHHJ93]
18
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• funktionell kleine Antennen sind Antennen, die ein erhöhtes Leistungs-
spektrum, in Form von Diensten, abdecken, ohne dass ihre geometrische
Abmessung vergrößert wird. Diese Beschreibung ist eher als eine nicht
technische Beschreibung anzusehen.

• physikalisch kleine Antennen sind Antennen, die in ihren geometrischen
Abmessungen klein sind. Hier wird jedoch die Betriebsfrequenz der An-
tenne vollständig außer acht gelassen. Antennen für hohe Frequenzbe-
reiche sind somit Kandidaten, die zur Klasse der physikalisch kleinen
Antennen gehören.

• kleine Antennen sind Antennen, die relativ zur Wellenlänge klein sind.

Im Folgenden wird unter dem Begriff der kleinen Antenne stets eine re-
lativ kleine Antenne verstanden. H. A. Wheeler [Whe75] lieferte mit seiner
Arbeit eine Charakterisierung von kleinen Antennen, die später von Fujimo-
to et al. erweitert wurde [FHHJ93]. Demnach wird die Größe einer Antenne
durch eine sie vollständig umhüllende Kugel beschrieben. Dabei gehören bei
unsymmetrisch gespeisten Antennen, wie beispielsweise ein Monopol, die in
der Masse gespiegelten Antennenteile zur Antenne. Dementsprechend gibt es
keinen Unterschied zwischen der Größe eines Monopols, der bekanntlich nur
eine Länge von ca. λ/4 aufweist, und der Größe eines Dipols, der mit ca. λ/2
die doppelte Größe einnimmt.

In Abbildung 2.2 ist schematisch eine Dipolantenne mit der sie umschlie-
ßenden Kugel gezeichnet. Ihr Mittelpunkt liegt im Ursprung des hier verwen-
deten Koordinatensystems.

~
r’

Abbildung 2.2: Dipol umschlossen von einer Kugel mit Kugelradius r′.

Am Beispiel der Mittenfrequenz des WLAN-Standards im ISM-Band von
2, 4GHz bis 2, 4835GHz ergibt sich für ein λ

2 -Dipol bei f0,res = 2, 44GHz ein
Kugelradius von

r′Dipol =
λ0,res

4
κ =

c0

4f0,res
≃ 3, 07 cm oder kr′ ≃ π

2
, (2.19)

mit κ einem Verkürzungsfaktor, κ ≃ 1. Die Lichtgeschwindigkeit c0 hat dabei
den Wert c0 = 2, 998 · 108 m

s im Freiraum und die Wellenzahl k = 2π/λ0,res bei
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2 Antennen im Übertragungskanal

Resonanz3. Nach der Definition für die Größe einer kleinen Antenne, kr′klein ≤
1 mit k der Wellenzahl, für dieselbe Frequenz, müsste diese in eine Kugel mit
dem Radius r′klein passen.

r′klein ≤ λ0,res

2π
=

c0

2πf0,res
= 1, 96 cm (2.20)

Dies entspricht der Zone des reaktiven Nahfeldes einer Antenne, in der sich
noch kein abstrahlendes Feld ausbildet [Bal82]. Kleine Antennen sind somit
mindestens 36 Prozent (Faktor 2

π ) kleiner als ein entsprechender λ
2 -Dipol mit

derselben Mittenfrequenz.

2.2.2 Einfluss der Größe auf Güte und Bandbreite

Wenn man von einer verlustlosen, resonanten Antenne ausgeht (η = 1), so
ist die Güte einer Antenne ein Maß dafür, wie viel Energie sie pro Schwin-
gungsperiode an Strahlungsenergie abstrahlt, im Vergleich zur Energie die
im Resonanzkreis, der Antenne, verbleibt. Es ist somit klar, dass eine hohe
Güte mit einer geringen Bandbreite der Antenne gekoppelt ist. Beim Design
breitbandiger Antennen ist daher eine eher geringe Güte gefordert.

Die Größe einer Antenne hat einen entscheidenden Einfluss auf ihre Gü-
te. Da mit kleiner werdender Antenne sich diese einem reinen Resonanzkreis
nähert, in dem die Felder nicht abstrahlen können. L.J. Chu führt in [Chu48]
den Gütefaktor Qrad der Abstrahlung ein. Für als verlustfrei angenommene
Antennen ergibt sich die Güte Qrad aus der mittleren, sich nicht ausbreiten-
den, gespeicherten elektrischen Energie We (für We > Wm), der mittleren, sich
nicht ausbreitenden, gespeicherten magnetischen Energie Wm (für Wm > We),
der Kreisfrequenz ω und der abgestrahlten Leistung Prad [Har60].

Qrad =

{

2ωWe

ℜ(Prad) We > Wm

2ωWm

ℜ(Prad) Wm > We
(2.21)

Bei Resonanz der Antenne ist die leitungsseitige Impedanz der Antenne reell
ähnlich der eines Resonators. Während hauptsächlich eine Energieform gespei-
chert ist, treten bei einer als verlustfrei angenommenen Antenne sogenannte
Abstrahlverluste auf. Zur Abschätzung einer unteren Grenze der Güte in Ab-
hängigkeit der Größe der Antenne, wurden die höheren ausbreitungsfähigen
Moden der Antenne vernachlässigt. Die Güte würde durch das Vorhandensein
höherer Moden weiter erhöht. Da in dieser Abschätzung nur der Grundmo-
de der Antenne angenommen wird, gibt die Gleichung (2.21) die theoretisch
minimale Güte an.
3Als Resonanzfrequenz f0,res der Antenne wird die Mittenfrequenz, gegeben durch die
jeweiligen Bandgrenzen, fo für die obere Frequenzgrenze und fu für die untere Fre-

quenzgrenze der Anpassung, verwendet. f0,res = fm = (fo + fu)/2
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2.2 Beschreibung kleiner Antennen

Mit abnehmender Größe einer Antenne steigt das Verhältnis von ge-
speicherter Energie zu abgestrahlter Leistung. Frühe Untersuchungen von
Chu [Chu48] und folgende Untersuchungen von Hansen und McLean [Han81,
McL96] bestätigen eine Abhängigkeit der Güte von der Größe der Antenne
für Antennen mit kr′ < 1.

Qrad =
1 + 2k2r′2

k3r′3 [1 + k2r′2]
. (2.22)

Eine genauere Definition liefert McLean [McL96], der für linear polarisierte
Antennen den unteren Wert der Güte Qrad nach Gleichung (2.23) angibt.
Chus Formel (2.22) wird demnach als nicht ausreichend exakt beschrieben.

Qrad =
1

k3r′3
+

1

kr′
(2.23)

Beide Gleichungen zeigen eindeutig eine 1/(kr′)3 Abhängigkeit. Für eine Ap-
proximation für kleine Antennen mit hohem Qrad genügt Gleichung (2.24).

Qrad ≈ 1

k3r′3
(2.24)

In Abbildung 2.3 ist der Gütefaktor Qrad nach McLean als gestrichelte Kurve
und als Näherung, Gleichung (2.24), mit einer durchgezogenen Linie darge-
stellt. Für sehr kleine Antennen stimmt die Näherungsformel (2.24) der Güte
sehr gut mit der exakten Formel (2.23) überein. Für Antennen mit kr′ ≈ 1
ist die Abweichung bis zu 50%. Antennenformen im Bereich kr′ ≈ 1 sind
bereits intensiv untersucht worden. Als praktischer Vergleich zum theoreti-
schen Mindestwert sind daher die Gütefaktoren für einen Dipol und für einen
reaktiv belasteten Monopol, der sogenannten Goubau-Antenne [Gou76], mit
eingezeichnet.

Die relative Bandbreite Brel wird als das Verhältnis zwischen absoluter
Bandbreite Babs = fo − fu und Mittenfrequenz fm berechnet.

Brel =
fo − fu

fm
=

Babs

fm
(2.25)

Die Grenzfrequenzen fo und fu werden dabei durch die jeweilig geforderte
Anpassung festgelegt. Bei bekannter Anpassung kann die relative Bandbreite
aus der Güte und der Anpassung berechnet werden.

Brel =
1

Qrad

2|S11,soll|
√

1 − |S11,soll|2
(2.26)

Reale Antennen können nicht als vollständig verlustlos angenommen werden.
Eine hohe Güte verschlechtert somit den Wirkungsgrad einer Antenne, da
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Abbildung 2.3: Minimaler Gütefaktor aufgetragen über der Größe. Die
Goubau-Antenne liegt bei kr′ = 1, 04 und der Dipol bei
kr′ = 1, 57.

die nicht gewünschten ohmschen Verluste im Vergleich zu den gewünschten
Abstrahlverlusten zunehmen. Selbst geringe resistive Verluste führen zu ei-
nem niedrigen Wirkungsgrad [Han81, Whe75]. Reale Antennen mit ohmschen
Verlusten haben eine eher größere Bandbreite im Vergleich zu den als verlust-
los angenommenen Antennen. Diese Vergrößerung der Bandbreite resultiert
jedoch aus den ohmschen Verlusten und geht zu Lasten der Effizienz der
Antenne. Grundsätzlich hängt die Güte einer Antenne von den verwendeten
Materialien (Metallisierung und Substrat), den Anschlussleitungen (Kabel),
den Steckern und dem benötigten Anpassnetzwerk ab. Viele dieser genannten
Parameter sind häufig schon vor dem Antennendesign von der Anordnung vor-
bestimmt. Eine vollständig freie Wahl ist daher häufig nicht möglich. Vielmehr
muss ein Konsens zwischen unsichtbar integrierbaren und damit meist sehr
kleinen Antennen und einer Abdeckung des geforderten Leistungsspektrums
der Antennen gefunden werden.

2.3 Beschreibungsgrößen von

Mehrantennensystemen

Neben den zuvor genannten Parametern für die einzelnen isolierten Anten-
nen sind beim Design von Diversity- und MIMO-Kommunikationssystemen
verschiedene weitere Kenngrößen gefordert. Diese sind nicht ausschließlich
von einem Antennenelement abhängig, sondern erfassen sowohl die Anten-
nen als auch ihre Umgebung. Das bedeutet, die folgend beschriebenen Kenn-
größen sind vom Gehäuse und der Anordnung der Antennenelemente in der
Antennengruppe und von vielen weiteren Einflüssen abhängig. Nicht zuletzt
stellt der zeitvariante Funkkanal die Verbindung zwischen den Antennen in ei-
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2.3 Beschreibungsgrößen von Mehrantennensystemen

nem Antennensystem dar. Durch eine ausreichende Anzahl an Stichproben, in
der Form von unterschiedlichen Kanalrealisierungen, muss daher der Statistik
Rechnung getragen werden.

Daraus ergibt sich die Aufgabe, die Antennen im System, in der jeweiligen
voraussichtlich vorherrschenden Umgebung, zu bewerten. Dabei sind mög-
lichst alle Einflüsse in den Simulationen zu beachten4. Folgend angegebene
Kenngrößen sind, bis auf die Kopplungen der Antennen, stochastische Kenn-
größen und müssen aus einer ausreichend großen Anzahl an Stichproben be-
rechnet werden oder können durch Annahmen von statistischen Verteilungen,
für das jeweilige Einsatzgebiet, bestimmt werden.

2.3.1 Leistungskorrelationskoeffizient von Antennen-
Empfangssignalen

Der Leistungskorrelationskoeffizient ist ein Maß für die Ähnlichkeit der Emp-
fangsleistungssignale. Zur Bestimmung dieses Leistungskorrelationskoeffizien-
ten wird ein stochastisches Kanalmodell angenommen. In den in dieser Arbeit
untersuchten Beispielen für Outdoor-Systeme im Rundfunk wird ein gleich
wahrscheinlicher Welleneinfall im Azimut und ein Gauss-verteilter Wellenein-
fall in Elevation, mit dem Erwartungswert E(θ) ≈ 90◦ und der Standard-
abweichung σ(θ) = 10◦, angenommen. Bei Indoor-Systemen reicht für eine
erste Beurteilung in einem sehr frühen Entwicklungsstadium des Systems zur
Integration der Antennen eine Gleichverteilung des Welleneinfalls sowohl in
Elevation als auch im Azimut aus. Dabei wird davon ausgegangen, dass eine
feste Ausrichtung des Geräts beim Nutzer noch nicht festgelegt ist. Sobald
diese Ausrichtung festgelegt ist, sollte ein Gauss-verteilter Welleneinfall in
Elevation angenommen werden.

Der Leistungskorrelationskoeffizient ρe für zwei Antennen, beschrieben
durch die komplexen Richtcharakteristiken und die Positionen der Antennen
in einem Koordinatensystem, ergibt sich nach [FJ94] aus der Kreuzkovarianz
R12 und den Standardabweichungen für Antenne 1, σ1 und für Antenne 2, σ2

zu

ρe ≈ |ρ|2 =
|R12|2
σ1σ2

. (2.27)

Die Kreuzkovarianz R12 und die beiden Standardabweichungen σ1 und
σ2 werden aus den richtungsaufgelösten, komplexen Richtcharakteristiken

4Häufig ist eine vollständige Modellierung der Umgebung nicht möglich, daher sollten vor-

herrschend die Teile der Umgebung modelliert werden, die den größten Einfluss haben.

Diese sind meist in der nahen Umgebung, dem reaktiven Nahfeld der Antennenelemente,

zu finden.
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2 Antennen im Übertragungskanal

C(θ, ψ) der Antennen berechnet. Die Kreuzkovarianz der Empfangsspannung-
en der beiden Antennen berechnet sich nach [FJ94] zu

R12 = K

π
∫

−π

π
∫

0

Gi,1C1(θ, ψ)Gi,2C
∗
2 (θ, ψ)S(θ, ψ)e−jk∆Φ(θ,ψ)dΩ . (2.28)

Dabei ist K eine Proportionalitätskonstante, k die Wellenzahl, dΩ = sin θdθdψ
für das Kugelkoordinatensystem und ∆Φ die Phasendifferenz der einfallenden
Wellen an den zwei Antennen, die nach folgender Gleichung, abhängig vom
Abstand der beiden Antennen, berechnet wird.

∆Φ(θ, ψ) = (x2 − x1) sin θ cos ψ + (y2 − y1) sin θ sin ψ + (z2 − z1) cos θ (2.29)

Die Varianz der komplexen Einhüllenden der Antenne j mit j = {1, 2}
ergibt sich zu

σj =

√

√

√

√

√K

π
∫

−π

π
∫

0

Gi,j |Cj(θ, ψ)Gi,2|2S(θ, ψ)dΩ . (2.30)

Die Richtcharakteristik C(θ, ψ) und der absolute Gewinn Gi,j der in das
jeweilige Gehäuse integrierten Antennen wird durch Simulationen bestimmt.
Der Gewinn der Antennen geht jedoch, sowohl in die Kovarianz als auch in
die Standardabweichung, gleichermaßen ein. Er kann daher vor die Integrale
gezogen werden. Der Leistungskorrelationskoeffizient ist somit nicht abhängig
vom Gewinn der Antennen.

Der Leistungskorrelationskoeffizient von Antennen kann durch seine einfa-
che Berechnung schon sehr früh bei der Antennenintegration betrachtet wer-
den und gibt Auskunft darüber, wie effizient ein Diversity- oder MIMO-Sy-
stem realisiert werden kann. Die Unkorreliertheit der Empfangssignale bildet
nur eine hinreichende, jedoch nicht ausreichende Bedingung für ein effizientes
MIMO-Antennensystem.

2.3.2 Kopplung von Antennen

Die Eingangsimpedanz einer Antenne ist nicht nur von der Fußpunktimpedanz
abhängig, sondern wird durch die um die Antenne gruppierten Objekte wie
Wände, Befestigungen und andere metallische oder nichtmetallische Gegen-
stände beeinflusst. Ein Simulationsmodell sollte aufgrund der Beeinflussung
die relevanten Objekte im nahen Umfeld der Antenne beinhalten. Elemente,
die nicht selbst gespeist werden, können durch ihre Länge oder durch ihre
Form zu Resonanzen angeregt werden. Sie tragen damit teilweise maßgeb-
lich zur Strahlung bei. Diese Elemente werden, wenn sie absichtlich eingesetzt
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2.3 Beschreibungsgrößen von Mehrantennensystemen

werden, als parasitäre Elemente bezeichnet und können für eine Erhöhung
der Bandbreite oder zur Abdeckung weiterer Resonanzbänder verwendet wer-
den. Antennen in einer Antennengruppe sind meist im gegenseitigen nahen
Umfeld der jeweils anderen Antenne. Es findet somit eine direkte Kopplung
der Antennen statt. Für den einfachen Fall, dass nur zwei Antennen in einer
Antennengruppe angeordnet sind, kann das System als ein Zweitor aufge-
fasst werden [Kra88]. Zur Beschreibung des Zweitors werden die sogenannten
Kopplungsimpedanzen Z12, Z21 und Fußpunktimpedanzen Z11, Z22 verwen-
det, wobei hier das Subscript 1 für Port oder Antennenanschluss 1 steht.
Genauso wird Subscript 2 für Port 2 eingesetzt. In Abbildung 2.4 ist eine
Netzwerkdarstellung für zwei Antennen in einer Antennengruppe gezeigt. Die

Abbildung 2.4: Zweitor Darstellung der Kopplungsimpedanzen Z21, Z12 und
Fußpunktimpedanzen Z11, Z22 für ein Antennenarray mit zwei
Antennen.

Fußpunktimpedanzen lassen sich aus den Spannungen und Strömen auf den
Leitungen von Port 1 bzw. Port 2 bestimmen, wenn Port 2 bzw. Port 1 durch
einen Leerlauf abgeschlossen ist,

Z11 =
V1

I1

∣

∣

∣

∣

I2=0

Z22 =
V2

I2

∣

∣

∣

∣

I1=0

(2.31)

wobei V1 bzw. V2 die Eingangsspannung an Port 1 bzw. an Port 2 ist und I1

bzw. I2 die jeweiligen Ströme in diese Ports bezeichnet. Die Kopplungsimpe-
danzen lassen sich wie folgt bestimmen:

Z21 =
−V2

I1

∣

∣

∣

∣

I2=0

Z12 =
−V1

I2

∣

∣

∣

∣

I1=0

. (2.32)

Die Reziprozität dieses passiven Netzwerks ergibt, dass die Kopplungsimpe-
danzen identisch sind. Zur Messung der Kopplungsimpedanz Zij , zwischen
einer Antennen i und einer Antenne j, wird die Leerlaufspannung der Anten-
ne i aufgezeichnet, wenn Antenne j gespeist wird.

Eine analytische Berechnung ist durch die in der Berechnung vorkom-
menden Integrale nur bei einer einfachen Geometrie wie beispielsweise zwei
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2 Antennen im Übertragungskanal

Dipolen möglich [Kra88]. Für komplexere Strukturen lassen sich die Kopp-
lungen nur durch Feldberechnungen mit einer Simulationssoftware oder Re-
flexionsfaktormessungen am Netzwerkanalysator bestimmen, wobei eine Um-
rechnung von den Reflexionsparametern in Kopplungsimpedanzen notwendig
wird. Es ergeben sich die Kopplungsimpedanzen nach [Fri94]. Die Berech-
nung der Kopplungsmatrix SA aus der Impedanzmatrix ZA findet sich in
[Wal04]. Bei der Messung der Reflexions- und Transmissionsfaktoren eines
Antennenarrays ist darauf zu achten, dass alle Antennenfußpunkte, die nicht
mit dem Netzwerkanalysator verbunden sind, mit einer geeigneten Impedanz
abgeschlossen sind. Auch bei Simulationen müssen immer alle Antennen mit
den vorgesehenen Impedanzen abgeschlossen sein5.

Mit den oben beschriebenen Umrechnungen ist eine Beschreibung der
Reflexions- und Transmissionseigenschaften eines Antennenarray auf der Lei-
tungsseite äquivalent zu Baugruppen mit mehreren Ports möglich.

2.3.3 Kumulative Empfangsleistungsdichte-Funktion
und Ausfallwahrscheinlichkeit

Mit der kumulativen Empfangsleistungsdichte-Funktion können die empfang-
enen Leistungen von Antennen beim Durchqueren eines beliebigen Kanals
verglichen werden. Es wird dazu die Unterschreitungswahrscheinlichkeit auf
der Ordinate über der jeweiligen statistischen Größe auf der Abszisse aufge-
tragen. Eine Untersuchung kann somit nicht nur an den in der Statistik häufig
verwendeten Größen, dem Erwartungswert und der Standardabweichung, vor-
genommen werden.

Eine Interpretation und ein Vergleich der kumulativen Wahrscheinlich-
keitsverteilungen der Empfangsleistung PR von verschiedenen Antennen oder
Antennensystemen kann für eine konstante Ausfallwahrscheinlichkeit Pf statt-
finden.

Dazu wird eine feste Unterschreitungswahrscheinlichkeit w angenommen
und die entsprechende Empfangsleistung PR,i,w = PR,i(P(PR,i ≤ PR) = w %)
bestimmt, siehe Abbildung 2.5. Die Differenz im Empfangsleistungspegel bei
gleicher Unterschreitungswahrscheinlichkeit entspricht dann dem Leistungsge-
winn der Antenne gegenüber der Vergleichsantenne. Im Index wird als Erken-
nungsmerkmal die gewählte Unterschreitungswahrscheinlichkeit eingetragen.

Gij,10 % = 10 log10

(

PR,i,10 % − PR,j,10 %

)

(2.33)

Diese Bewertung ist bei Kommunikationssystemen mit variabler Datenrate
von Interesse, da eine höhere Empfangsleistung das Signal zu Rauschleistungs
Verhältnis (SNR) steigert, wodurch die Datenrate erhöht werden kann.

5In der Antennentechnik hat sich als Standard für die Fußpunktimpedanz einer Antennen

eine Impedanz von 50 Ω etabliert.
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Abbildung 2.5: Kumulative Empfangsleistungsdichte-Funktionen für Anten-
ne 1 und Antenne 2.

Im Rundfunk ist die Datenrate durch die gesendete Information festge-
legt. Daher ist hier nicht vordergründig das Ziel die Datenrate zu erhöhen,
sondern die Ausfallsicherheit. Diese kann aus der kumulativen Wahrschein-
lichkeit bei konstanter Empfangsleistung PR in vertikaler Richtung abgelesen
werden, siehe Abbildung 2.6.
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Abbildung 2.6: Kumulative Empfangsleistungsdichte-Funktion und vertikale
Auswertung für Antenne 1 und Antenne 2.

In der Praxis hat sich gezeigt, dass ein Empfangspegel von mindestens
−80 dBm erforderlich ist um Störungen zu vermeiden. Diese Grenze stellt
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2 Antennen im Übertragungskanal

jedoch keine abrupte Ausfallgrenze dar. Der Übergang zwischen „keine Stö-
rungen“ und „Ausfall des Empfangssystems“ ist schleichend. Dies ist dadurch
begründet, dass es sich um ein unkodiertes, analoges Übertragungssystem
handelt. In dieser Arbeit wurde eine Ausfallgrenze von PR,min = −60 dBm
aus oben genannten Gründen verwendet. Basierend auf dieser Grenze kann
der Gewinn an Ausfallsicherheit durch den Improvement Faktor if angegeben
werden. Dazu wird gemäß [LSL93] die Qualität qi,PR,min

eines Signals durch
den logarithmierten Kehrwert der Ausfallwahrscheinlichkeit Pf(PR ≤ PR,min)
bei einer bestimmten Grenze PR,min definiert.

qi,PR,min
= −20 log10 Pf(PR ≤ PR,min) (2.34)

Der Improvement Faktor if kann zwischen verschiedenen Antennen und
Antennensystemen, als die Differenz der Qualität aus Gleichung (2.34) für
zwei Antennen oder Antennensysteme (siehe dazu auch [LSL93]), berechnet
werden.

if,ij,PR,min
= qi,PR,min

− qj,PR,min
(2.35)

wobei in dieser Gleichung i und j im Subscript das jeweilige Antennensystem
repräsentieren. Der Improvement Faktor ist der Gewinn an Empfangsqualität
unter der Nebenbedingung, dass die Qualität gegeben ist durch eine Em-
pfangsleistung, die eine minimale Grenze von PR,min nicht unterschreitet.

Wird davon ausgegangen, dass ein Scanning-Diversity-Antennensystem,
siehe dazu auch Kapitel D.1.2, mit N identischen, unkorrelierten Antennen
ausgestattet ist, und dass jede Antenne den gleichen Beitrag zum Gesamt-
signal liefert, dann wird die Wahrscheinlichkeit einer Störung im Signal nach
folgender Gleichung [LHRK99] reduziert.

qsys =
N

∑

i=1

qi,PR,min
= qN

i,PR,min
(2.36)

Wird als Vergleichsantennensystem ein Antennenarray aus optimalen Di-
polen angenommen, deren Empfangsleistungskorrelation optimaler Weise Null
ist6, so kann durch den Vergleich der Quality Faktoren eine effektive An-
tennenanzahl neff berechnet werden. Die effektive Antennenanzahl ist immer
kleiner oder höchstens gleich der Anzahl der Antennen im Antennensystem
N .

N ≥ neff =
qsys

qsys,opt
(2.37)

6Durch unkorrelierte Empfangsleistungseigenschaften, Leistungskorrelation ρe = 0 der

Antennen, ist es unwahrscheinlich, dass, wenn ein Empfangssignal gestört ist, auch die

anderen Empfangssignale gestört sind.

28



2.3 Beschreibungsgrößen von Mehrantennensystemen

Sowohl die effektive Antennenanzahl als auch der Improvement Faktor if
sind ein anschauliches Maß, mit dem die Leistungsfähigkeit in Bezug auf die
Empfangsleistung von Antennensystemen des Scanning-Diversity-Typs vergli-
chen werden können.

Nur in ca. 50% der Fälle ist bei einem einfachen Diversity-System die
Auswahl der Antennen durch eine binäre Gewichtung richtig gewählt, wenn
ausschließlich die Empfangsleistung bewertet wird [Mol03]. Eine reine Beur-
teilung der Empfangsleistung ist im Rundfunk zur endgültigen Beurteilung
von Empfangssystemen nicht ausreichend. Eine genauere Untersuchung und
eine Bewertung des Basisbandsignals zur Beurteilung von Antennensystemen
am Kraftfahrzeug wird in Kapitel 3 gegeben.

2.3.4 Spektrale Effizienz und Übertragungsgewinn

Die spektrale Effizienz ist ein sehr maßgebliches Maß zum Vergleich digitaler
Kommunikationssysteme. Zur Beschreibung der Datenmenge, die pro Sekun-
de und pro Hertz Bandbreite über ein Funkübertragungssystem übertragen
werden, wird die sogenannte spektrale Effizienz verwendet7.

Die spektrale Effizienz kann aus der mittleren Transinformation berechnet
werden. Eine ausführliche Berechnung der spektralen Effizienz aus der Trans-
information findet sich im Anhang A. Die spektrale Effizienz Cs kann nach
der bekannten Formel von Foschini [FG98], die häufig in der Literatur zitiert
wird, berechnet werden.

Cs = max
P (~xti)

log2 det

(

Hσx̃ti
H

† + Eσ2
n

Eσ2
n

)

= max
P (~xti)

log2 det

(

E +
Hσx̃ti

H
†

σ2
n

)

(2.38)

wobei H die Funkkanalmatrix, σ2
~xti

die Varianz des Sendeleistungsvektors und
σ2
n die Varianz des Rauschvektors ist. Dabei wird angenommen, dass die Sen-

desymbole aus dem Sendealphabet gleichwahrscheinlich und in einem Zeitin-
tervall Gauss-verteilt sind. Zudem ist das Auftreten der Symbole statistisch
unabhängig. Das Rauschen wird ebenfalls als ein weißes Gauss’sches Rauschen
mit Mittelwert Null und einer Varianz von σ2

n = N0/2 angenommen, wobei
N0 die Rauschleistung ist.

7In der MIMO-Antennenliteratur wird die Terminologie „Capacity“ oder Kapazität für
die spektrale Effizienz eingesetzt. Die Kapazität unter nachrichtentechnischen Gesichts-
punkten ist jedoch die spektrale Effizienz in einer gegebenen Bandbreite. In dieser Arbeit
wird die spektrale Effizienz mit der Größe Cs beschrieben, da hier die Verwandschaft
mit der nachrichtentechnischen spektralen Effizienz zu erkennen ist.
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Durch die verschiedenen Kanäle tritt eine weitere statistische Größe in
die Berechnung ein. Für simulative und messtechnische Untersuchungen wer-
den in dieser Arbeit Kanalrealisierungen aus einem statistischen, pfadba-
sierten und richtungsaufgelösten Kanalmodell verwendet. Dieses Kanalmo-
dell hat den Vorteil, dass sowohl eine räumliche als auch zeitliche Korrela-
tion der Kanalimpulsantworten eingehalten wird. Verschiedene Pfade vom
Sender zum Empfänger haben somit einen Geburtszeitpunkt und eine be-
stimmte Lebensdauer. Während dieser Lebensdauer verändern sie sich stetig
[Zwi93, ZFW02, ZFDW00]. Dieses Kanalmodell repräsentiert ein Indoor Sze-
nario, in welchem die Kommunikationssysteme eingesetzt werden, die in dieser
Arbeit untersucht werden.

In der Kommunikationstechnik ist man an einer Steigerung der spektralen
Effizienz und damit einer Steigerung der Datenrate interessiert. Im Gegensatz
zum Rundfunk, bei dem die Datenrate festgelegt ist, wird hier eine horizon-
tale Auswertung und ein horizontaler Vergleich vorgenommen. Das heißt, der
Gewinn eines Kommunikationssystems wird als die Steigerung der spektra-
len Effizienz bei einer festen Grenze der Unterschreitungswahrscheinlichkeit
berechnet.

GCs,Pout,ij = Cs,Pout,i − Cs,Pout,j (2.39)

wobei Pout eine frei wählbare Grenze der Wahrscheinlichkeit für das Unter-
schreiten einer bestimmten spektralen Effizienz ist, welche die notwendige
Verfügbarkeit des Dienstes festlegt. Zur Bewertung eines MIMO-Kommuni-
kationssystems können verschiedene Grenzen der spektralen Effizienz verwen-
det werden. In dieser Arbeit wird die spektrale Effizienz, die in 90% der Fälle
nicht unterschritten wird, als Maß angenommen. Diese Grenze wird im Fol-
genden auch als 10% Outage spektrale Effizienz bezeichnet. Die 10% Outage
spektrale Effizienz ist das Äquivalent zum Leistungsgewinn aus Abbildung
2.5.

2.4 Ausbreitungskanal in Karlsruhe

Zur Simulation von urbanen Umgebungsbedingungen eines Kraftfahrzeugs
und damit eines Diversity-Empfangssystems wird ein Kanalmodell basierend
auf der Topographie und den Bebauungsdaten der Karlsruher Oststadt ver-
wendet, siehe dazu Abbildung 2.7. Die Null Grad Richtung des lokalen Koor-
dinatensystems zeigt dabei in östlicher Richtung.

Das zugrunde gelegte Gebiet ist ca. 2, 3 × 1, 1 km groß. Als mögliche Emp-
fängerpositionen wurden für ein Raster mit 30 m (≈ 10λ) die sich ergebenden
Pfade vom Sender zum Empfänger mit Ray-Tracing berechnet. Die Emp-
fangsantennen sind dabei als 1, 5m über Grund angenommen. Es ergeben
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(a)

(b)

Abbildung 2.7: Grid der Positionen in Karlsruhe Oststadt mit dem Durlacher
Tor Abbildung 2.7(a). Lage des Senders und der Empfangsre-
gion, Abbildung 2.7(b).

sich dadurch 2800 Positionen. Als Sender wurde die Sendestation in Grün-
wettersbach verwendet, die sich südöstlich von Karlsruhe befindet. Im lokalen
Koordinatensystem ist der Sender Grünwettersbach am Ort (xTx = −2 km,
yTx = −6 km, zTx = 0, 3 km) und ist damit 450m über dem Meeresspiegel. Die
Richtcharakteristik der Sendeantenne wurde als omnidirektional im Azimut
angenommen. Das Histogramm für die eintreffenden Pfade, für alle Positionen
des Empfängers im Stadtgebiet, im Azimut ist in Abbildung 2.8 und Elevati-
on in Abbildung 2.9 gezeigt. Für die eintreffenden Pfade im Azimut ergeben
sich wie in Abbildung 2.8 gezeigt zwei Vorzugsrichtungen bei ψ ≈ 280◦ und
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2 Antennen im Übertragungskanal

Abbildung 2.8: Histogramm der Anzahl aller Pfade im Azimut, die unter dem
gegebenen Winkel im Azimut einfallen.

Abbildung 2.9: Histogramm der Anzahl aller Pfade in Elevation, die unter
dem gegebenen Winkel in der Elevation einfallen.

ψ ≈ 100◦. In einer Richtung, ausgehend vom lokalen Koordinatensystem der
Mobilstation, von ψ ≈ 280◦ ist der Sender Grünwettersbach positioniert. Es
ergibt sich so eine Häufung der eintreffenden Pfade in Richtung des Line-of-
Sight zum Sender. Bei ψ ≈ 100◦ ergibt sich die Häufung durch Reflexionen
an Gebäuden.

Wie in Abbildung 2.9 zu erkennen, fallen die meisten Pfade vom Sender
zum Empfänger unter einem Elevationswinkel von θ = 90◦ ein. Der Ein-
fachheit wegen wird daher auch häufig rein horizontaler Welleneinfall für den
Rundfunk-Empfang am Kraftfahrzeug angenommen. Wie jedoch zu erkennen,
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fallen weitere Wellen unter einem Winkel von ca. θ = 95◦ ein, die auf Boden-
reflexionen zurückzuführen sind. Die einfallenden Wellen unter einem Winkel
zwischen θ = 25◦ und θ = 90◦ sind demgegenüber auf Beugungen an Haus-
dächern zurückzuführen. Messungen im UKW Frequenzbereich in Städten
sind noch nicht veröffentlicht und könnten somit Inhalt zukünftiger Arbeiten
sein. Ein Vergleich mit Messungen bei 2, 154GHz zeigt jedoch einen ähnlichen
Trend [KLV+03].

Zur Untersuchung von Antennensystemen müssen, ausgehend von einer
simulierten Position des Empfängers, die Empfangsbedingungen der weite-
ren, von dieser Lokalität entfernten, Antennen berechnet werden. Hierzu wird
im Folgenden kurz eine Möglichkeit, die einfallenden Pfade auf nahegelegene
Positionen zu extrapolieren, vorgestellt.

Die Extrapolation kann in einem kleinen Umfeld der simulierten Position
der Empfangsantenne durchgeführt werden. Bei der Extrapolation der einfal-
lenden Wellen muss davon ausgegangen werden,

• dass die einfallenden Wellen ebene Wellen sind,

• dass sich die extrapolierte Position der Antenne bezüglich der einfallen-
den Pfade nicht von der simulierten Position unterscheidet.

Die zweite Bedingung bedeutet, dass keine Abschattungseffekte von Teilen
des Antennensystems betrachtet werden. Basierend auf den Ray-Tracing Si-
mulationen des Kanals sind sowohl die Einfallsrichtungen (θR, ψR) als auch
die Polarisation und Verzögerung der einfallenden Wellen an einem Referenz-
punkt bekannt. Dieser Referenzpunkt wird identisch einem lokalen Ursprung
eines Koordinatensystems gesetzt. In Abbildung 2.10 ist eine einfallende Wel-
lenfront auf eine Antennengruppe gezeigt. Die ebene Wellenfront ist senkrecht
auf der Ausbreitungsrichtung, siehe Abbildung 2.10. Diese Ebene kann durch
die Hesse’sche Normalform in folgender Weise dargestellt werden:

~kn

|~kn|
~xi = Si , (2.40)

wobei ~xi der Ortsvektor einer simulierten Empfangsantenne im lokalen Koor-
dinatensystems und ~kn der Wellenzahlvektor der Welle n ist. Durch Gleichung
(2.40) wird die Empfangsantenne in die ebene Wellenfront gelegt. Si ist der
Abstand des Punktes ~xi zum lokalen Ursprung des Fahrzeug-Koordinaten-
system Ursprungs, hier der Mittelpunkt des Fahrzeugs an dem die Antennen
positioniert werden, in der azimutalen Ebene und in 1, 3m Höhe. Die Phasen-
differenz Φni ergibt sich somit zu

Φni = ~kn~xi , (2.41)
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Abbildung 2.10: Modell zur Extrapolation der einfallenden Wellen an einer im
nahen Umfeld der simulierten Antennenposition gelegenen
Antenne.

mit Φni < 0, wenn die Welle zuerst am Fahrzeug-Koordinatensystem Ursprung
und dann verspätet am Ort der Antenne i ankommt. Dementsprechend be-
deutet Φni > 0, dass die Welle zuerst bei der simulierten Antenne i ankommt
und Φni = 0, dass die ebene Phasenfront der Welle n sowohl den Ursprung
als auch die simulierte Antenne enthält.

An der jeweiligen Antenne müssen die einzelnen einfallenden Wellen ge-
wichtet mit der komplexen Richtcharakteristik der Antenne kohärent addiert
werden. Die Differenz der Funkfelddämpung der einfallenden Wellen kann bei
geringem Abstand der Antennen vernachlässigt werden. Die Leerlauf-Emp-
fangsspannung Vj einer Antenne j in der Antennengruppe bei einer Anzahl
von Nk einfallenden Wellen berechnet sich nach der Gleichung (2.42) [GW98].

Vj =

Nk
∑

n=1

√

λ2
0

4π
Gi,j

4ℜ{ZA,j}
ZF0

Cj(θn, ψn)ejΦ0,j,n(θn,ψn)ER(θn, ψn) , (2.42)

wobei in dieser Gleichung ER die Feldstärke der aus der Richtung (θn, ψn)
einfallenden Welle am Ort der Referenzantenne ist. ZA,j ist die Impedanz
der Antenne und ZF0 ist der Wellenwiderstand im Freiraum. Die Antenne
ist durch ihren Gewinn Gi,j , ihre Richtcharakteristik Cj und ihre jeweilige
Phasendifferenz zum Ursprung Φ0,j,n in dieser Gleichung vertreten.
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3 Messsystem für mobilen
Rundfunk-Empfang

Derzeit sind Kraftfahrzeuge, nicht nur der Luxusklasse, häufig mit Diversity-
Systemen für den Rundfunk-Empfang bei Ultrakurzwelle (UKW, 88 MHz –
108 MHz)1 ausgestattet. Diese Systeme sind sehr komplex und vollständig in
die Kraftfahrzeugelektronik und das Kraftfahrzeug-Chassis integriert.

Sowohl in der Qualitätssicherung, während des Produktionsprozesses, und
in der Entwicklungsphase von Antennensystemen am Kraftfahrzeug, als auch
im Falle von Problemen mit dem Rundfunkempfang beim Kunden müssen
Funktionstests durchgeführt werden, die über eine reine Betriebsprüfung hin-
ausgehen. Diese Tests müssen auf der einen Seite den jeweiligen Umgebungs-
bedingungen angepasst, auf der anderen Seite jedoch mit Hilfe des vollständig
in das Kraftfahrzeug integrierten Radios durchgeführt werden. Die einzelnen
Anschlüsse, wie beispielsweise Antennenanschlüsse, sind nicht verfügbar. In
Tabelle 3.1 sind ausgesuchte Anwendungsbereiche der Messtechnik für draht-
lose Systeme am Kraftfahrzeug aufgeführt. Die Systemdiagnose zur Qualitäts-
sicherung und Fehlerlokalisierung unterscheidet sich von der Geräteprüftech-
nik und Antennenmesstechnik, die eher in der Entwicklungsphase eingesetzt
wird.

Ziel dieses Kapitels ist es, effiziente Messverfahren für eine Prüfung von
Antennensystemen für den mobilen Rundfunk-Empfang am Kraftfahrzeug,
für die in Tabelle 3.1 gezeigte Geräteprüftechnik und Systemdiagnose in der
Produktion und Entwicklung aufzuzeigen. Zur qualitativen Bewertung von
Rundfunk-Sytemen am Kraftfahrzeug kann die empfangene Leistung oder die
Qualität des Basisbandsignals bzw. Audiosignals bewertet werden. Im Kapi-
tel 3.1 werden Möglichkeiten für die Signalbewertung und Verarbeitung prä-
sentiert. Zur Messung der zu bewertenden Signale wird im Kapitel 3.2 eine
hardwaretechnische Realisierung vorgestellt. Die für die Prüfung notwendi-
gen Umgebungen werden dann in den Kapiteln 3.3, für Outdoor-Messungen,
und 3.4 für Indoor-Prüfungen, gezeigt. Kapitel 3.5 fasst die Ergebnisse dieser

1In dieser Arbeit wird nur das in Europa verwendete Frequenzband für UKW betrachtet.
Identische Untersuchungen können auch für andere Länder, wie Japan, durchgeführt
werden.
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Forschung und Entwicklung Qualitätssicherung
Geräteprüf- Antennenmess-
technik technik

zu prüfende Systeme wie z.B. Radio Antennen vollständig in-
Geräte oder Komponenten tegrierte Systeme
Beschreibung EMV und Funktionsprüfung, erweiterte

Funktionsprüfung Richtcharakteristik, Funktionsprüfung
Anpassung

Zeitvorgaben schwache Limitierung enge zeitliche
Limitierung

Standar- sowohl Messmethode als auch keine vorhanden
disierung Darstellung der Ergebnisse für Mehrantennen-

systeme
Anzahl beschränkte Anzahl Serienfertigung

bestimmt Reihen-
folge und Anzahl

Tabelle 3.1: Tabelle ausgesuchter Messmethoden und ihre Anwendung in der
Forschung, Entwicklung und Qualitätssicherung.

Kapitel in einem kurzen Fazit zusammen.

3.1 Signalbewertung und Signalauswertung

Die Anforderungen an jede Messung, ob in der Qualitätssicherung oder in der
Entwicklung besteht darin, dass die Ergebnisse der Messungen

• anhand weniger Parameter und Qualitätsmerkmale eine Aussage über
das Gemessene machen und

• sichere und reproduzierbare Ergebnisse aufweisen.

Für eine Aussage über die Qualität des empfangenen Signals stehen sta-
tistisch oder deterministisch2 gewonnene Bewertungsgrößen zur Verfügung.

3.1.1 Bewertung der Empfangsleistung

Die wohl naheliegenste Größe zur Bewertung eines Empfangssystems ist die
empfangene Leistung, die Empfangsleistung PR. Diese Empfangsleistung ist
von der Umgebung des Fahrzeugs abhängig. Eine detaillierte Beschreibung
von Umgebungen wird in Kapitel 3.3 für Outdoor-Messungen während der
Forschung und Entwicklung und 3.4 für Indoor-Messungen vorgestellt. Eine
Auswertung der gemessenen Empfangsleistung kann je nach Ziel der Messung
gemäß Abbildung 3.1 vorgenommen werden.
2Unter deterministischen Größen werden die Größen verstanden, die sich ohne eine stati-
stische Auswertung der Empfangssignale bestimmen lassen.
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3.1 Signalbewertung und Signalauswertung

Abbildung 3.1: Auswertung des Empfangspegels und Ziel der Messung.

Folgend werden die Ziele der Messungen des Empfangspegels und die dazu
notwendige Auswertung kurz aufgezeigt.

Auswertung der kumulativen Empfangsleistungsdichte

Das Ziel der Auswertung der kumulativen Empfangsleistungsdichte ist eine
Einschätzung, wie effizient eine Antenne oder ein Antennensystem Leistung
aus dem einfallenden Wellenfeld in einer realen Umgebung „entziehen“ kann.
Basierend auf den im Kapitel 2.3.3 gezeigten Größen können folgende Bewer-
tungen vorgenommen werden.

• Mit einer festgelegten minimalen Empfangsleistung PR,min kann die Un-
terschreitungswahrscheinlichkeit Pf für diesen Pegel bestimmt werden,
siehe dazu 2.3.3. Ist PR,min die minimale Empfangsleistung für den stö-
rungsfreien Rundfunkempfang, so ergibt sich die Ausfallwahrscheinlich-
keit Pf des Radio-Systems, wenn nur diese Antenne verwendet würde.

• Als Kenngröße für einen Vergleich von mehreren Antennen am Kraft-
fahrzeug kann eine horizontale Auswertung, siehe Abbildung 2.5, durch-
geführt werden. Dazu wird die Empfangsleistung PR,i,w, die mit einer
vorgegebenen Wahrscheinlichkeit w nicht unterschritten wird, und der
daraus gewonnene Leistungsgewinn Gij,w % bzw. die daraus gewonnene
Qualität qi,PR,min

, siehe Gleichung (2.34), verwendet. Werden die Anten-
nen nacheinander vermessen, so muss darauf geachtet werden, dass sich
die Umgebung im statistischen Mittel zwischen den Messungen nicht
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verändert. Dies kann durch eine gleichzeitige Messung mit einer Moni-
toring-Antenne sichergestellt werden. Diese Monitoring-Antenne muss
für jede Messung die gleiche statistische Verteilung der kumulativen
Empfangsleistung aufweisen. Zudem muss das Monitoring-System ei-
nem mit dem Wellenfeld der zu messenden Antenne korrelierten Feld
ausgesetzt sein. So können die Antennen am Kraftfahrzeug miteinander
verglichen werden.

• Zum Vergleich der Leistungsfähigkeit von Antennensystemen mit mehr
als einer Antenne wird, wie in Kapitel 2.3.3 gezeigt, eine vertikale Aus-
wertung vorgenommen werden. Hierbei ist unter anderem das Ziel eine
Bewertung des Antennensystem als Ganzes vorzunehmen. Der Gewinn
an Ausfallsicherheit wird durch den Improvement-Faktor if angegeben,
siehe Gleichung (2.35). Als Referenz kann eine Monitoring-Antenne, die
bei allen Messungen identisch bleibt, eingesetzt werden. Der Improve-
ment-Faktor lässt sich so, basierend auf dem Gemessenen mit der Moni-
toring-Antenne, bestimmen. Neben dem Improvement-Faktor kann die
effektive Antennenanzahl neff, Gleichung (2.37), als anschauliches Maß
zum Vergleich von Antennensystemen verwendet werden.

Durch Messung der kumulativen Empfangsleistungsdichte, für Antennen
und Antennensysteme, ist somit ein wichtiges Werkzeug zur Beurteilung und
zum Vergleich von Antennensystemen vorhanden. Eine reine Bewertung der
Empfangsleistung reicht jedoch gerade für Antennen, die am Kraftfahrzeug
untergebracht sind, nicht aus. Die empfangene Rauschleistung ist vom Ort der
Integration an der Kraftfahrzeugkarosserie abhängig. Neben der Empfangs-
leistung PR,i,50 % muss daher die empfangene Rauschleistung bestimmt und
das Signal zu Rauschverhältnis SNR errechnet werden [SWSW05].

SNR|dB = 10 log10

(

PR,i,50 %

Pn,i,50 %

)

(3.1)

wobei Pn,i,50 % die nach DIN EN 55012 (VDE 0879-1) [DKE02] in einer EMV-
Messkammer gemessene, mittlere Rauschleistung ist.

Da der Empfangspegel der Antennen von der Umgebung, dem Prüfszena-
rio, abhängt, wird ein durchschnittliches Signal zu Rauschverhältnis SNR aus
den Empfangsleistungen in den unterschiedlichen Szenarien berechnet. Bei-
spielsweise kann ein Stadt- (S), ein Vorstadt- (V) und ein Landszenario (L)
verwendet werden.

SNRi = 10 log10

(

PS,R,i,50 % + PV,R,i,50 % + PL,R,i,50 %

3 ·Pn,i,50 %

)

(3.2)

wobei PU,R,i,50 % die mittlere Empfangsleistung im Szenario U ist.
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Auswertung der Korrelationseigenschaften

Die Korrelationseigenschaften sind unabhängig von den Empfangsleistungsei-
genschaften, die im vorherigen Unterkapitel aufgezeigt wurden. Die Leistungs-
korrelation gemäß Kapitel 2.3.1 kannWerte zwischen ρe = 0, keine Ähnlichkeit
der Einhüllenden des Leistungssignals, und ρe = 1, identische Einhüllende, an-
nehmen. Je nach Anwendung kann eine bestimmte Korrelation gefordert wer-
den. Im Folgenden wird je ein Beispiel für eine hohe bzw. niedrige geforderte
Leistungskorrelation exemplarisch aufgezeigt.

Eine Anwendung mit einer hohen geforderten Leistungskorrelation ist ein
Messsystem, das durch ein Monitoring-System mit Vergleichs-Antenne eine
Nachregelung der Sendeleistung vornimmt, siehe dazu auch Kapitel 3.4. Die
Leistungskorrelation zwischen dem Signal, das mit dem Monitoring-System
aufgezeichnet wird, und dem Signal, das mit dem im Kraftfahrzeug integrier-
ten Messsystem aufgezeichnet wird, gibt Auskunft über die Verlässlichkeit
einer Feldvorhersage am Kraftfahrzeug, basierend auf den Messungen mit
dem Monitoring-System. Für eine durchgehende Beobachtung wird hierzu die
Block-für-Block Leistungskorrelation verwendet [SSLW06, SWSL06]. Sie lässt
sich äquivalent zur Leistungskorrelation aus Gleichung (3.3) berechnen.

ρSi,Sj ,2BS(n) =
E

{(

~Si,2BS(n) − Si,2BS(n)
)(

~Sj,2BS(n) − Sj,2BS(n)
)}

∣

∣

∣
E

{

~Si,2BS(n) − Si,2BS(n)
}∣

∣

∣

∣

∣

∣
E

{

~Sj,2BS(n) − Sj,2BS(n)
}∣

∣

∣

(3.3)
mit ~Sq,2BS(n) dem abgetasteten Empfangssignalvektor von Antenne q mit
2BS Sampeln, gegeben durch

~Sq,2BS(n) = [Sq(n − BS), . . . , Sq(n + BS)] {n ∈ Z} (3.4)

mit

~Sq,2BS(n) = 0 für

{

n < 1
n > nmax

(3.5)

Sq,2BS ist dementsprechend der zeitliche Mittelwert im Zeitintervall Ta =
2BS/fs, fs steht für die Abtastfrequenz. Die Block-für-Block Korrelation gibt
somit eine kurzfristige Information über die Korrelation im Zeitintervall Ta
an.

Anwendungen mit geforderter niedriger Leistungskorrelation sind ty-
pischerweise Diversity-Antennensysteme, welche das unterschiedliche Em-
pfangsleistungsverhalten der Antennen ausnutzen um im Mittel die Ausfall-
rate des Systems zu reduzieren, siehe dazu auch Anhang D.
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3.1.2 Bewertung des Audiosignals

Bei der Bewertung des Audiosignals wird das vollständige System, bestehend
aus Antennensystem und Radiogerät, mit Receiver, allen Verstärkern und
Filtern, bewertet. Damit eine Bewertung durchgeführt werden kann, muss
dieses Signal in ausreichender Qualität und Länge (mindestens 20 s) vorliegen.
Die Auswertung wird mit Probanden durchgeführt und spiegelt somit ein
subjektives Empfinden wieder. Damit eine faire Bewertung stattfinden kann,
muss die Anzahl der Probanden ausreichend groß sein.

Der Vergleich einer Audio-Aufzeichnung mit den zuvor gehörten hat einen
Einfluss auf die aktuelle Bewertung. Es müssen daher die Ausschnitte aus
den Aufzeichnungen eines Antennensystems mehrfach bewertet werden. Die
Reihenfolge der Audio-Proben muss so gewählt werden, dass keine Zuordnung
zum gemessenen Antennensystem möglich ist. Die Aufzeichnung und auch die
Wiedergabe muss mit einem neutralen Klangbild erfolgen.

Die Bewertung erfolgt anhand von Schulnoten. Ein „sehr gut“ bedeutet,
dass keine Störungen in der Aufzeichnung aufgetreten sind. Ein „ungenügend“
bedeutet, dass die Hörprobe nicht akzeptabel ist. Durch eine ausreichend große
Anzahl an Probanden kann jeweils der Notendurchschnitt und die Standard-
abweichung berechnet werden. Wenn die Standardabweichung über einem No-
tenpunkt liegt, dann sollte die Untersuchung nochmals mit neuen Probanden
durchgeführt werden.

Die Audio-Auswertung und Bewertung ist eine zusätzliche Prüfmethode,
die jedoch von der Tagesform und der Auswahl der Probanden abhängig ist.
Der Inhalt der Aufzeichnung hat ebenfalls einen großen Einfluss auf die Bewer-
tung. Bei Pop- und Rock-Musik fallen kleine Störungen wie kurzes Knacken
und Zischen nicht auf. Bei Sprachsendungen oder in zufälligen Pausen dagegen
werden sie als sehr störend empfunden und streng bewertet. Diese Methode
kann zum Vergleich weniger Rundfunk-Empfangssysteme verwendet werden.
Die Methode selbst ist jedoch, wie beschrieben, sehr aufwendig und zudem
mit großen Unsicherheiten belegt.

3.1.3 Bewertung des Basisbandsignals

Das Basisbandsignal ist die Grundlage für den Stereo-Rundfunkempfang mit
einem Kraftfahrzeug im UKWFrequenzbereich. In Abbildung 3.2 ist das Spek-
trum dieses Basisbandsignals gezeigt.

Damit die Kompatibilität zu UKW Mono-Rundfunkempfängern gewähr-
leistet werden kann, ist im Basisband von 0 kHz bis 15 kHz das Summensi-
gnal aus rechtem und linkem Audio-Kanal (R+L) eingesetzt. Ein Pilotton bei
19 kHz dient zum einen der Identifikation eines Stereo-Senders, zum anderen
wird er zur Demodulation des amplitudenmodulierten Differenzsignals, aus
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Abbildung 3.2: Basisbandsignal für den FM-Rundfunkempfang.

rechtem und linkem Audio-Kanal (L-R), im Frequenzbereich zwischen 23 kHz
und 53 kHz, benötigt. Der Träger für diese Amplitudenmodulation ist unter-
drückt und kann nur durch Frequenzverdoppelung aus dem Pilotton gewonnen
werden. Auch das digitale RDS-Signal (Radio Digital Service-Signal) ist wie
das Differenzsignal amplitudenmoduliert, jedoch mit einer Trägerfrequenz von
57 kHz. Zur Demodulation wird hier der Pilotton mit einem Frequenzverviel-
facher verfünffacht. Die Bandbreite des Basisbandsignals ist ca. 75 kHz.

Dieses Basisbandsignal liegt im Radio analog vor. In modernen Autoradios
wird es jedoch mit einer ausreichenden Abtastrate digitalisiert und weiterver-
arbeitet. In Abbildung 3.3 werden mögliche analoge und digitale Auswerte-
Möglichkeiten des Basisbandsignals vorgestellt.

Eine analoge Auswertung des Basisbandsignals kann durch spezielle ana-
loge Filterung erfolgen. In heutigen autarken Switch-Diversity-Systemen am
Kraftfahrzeug werden solche Auswertungsalgorithmen verwendet um die Qua-
lität des empfangenen Signals zu bewerten [Sem06]. Eine weitere Betrachtung
der analogen Basisbandsignale wird daher nicht weiter durchgeführt.

Im Folgenden wird ausschließlich eine digitale Auswertung vorgenommen.
Für eine digitale Auswertung wird ein digitales Testsignal im Basisbandsignal
mit 75 kHz Bandbreite erzeugt.

Die einfachste Codierung der Information für solch ein Testsignal ist die
des binären Phase Shift Keying (BPSK). Dieses zeichnet sich dadurch aus,
dass nur zwei verschiedene Symbole {−1, 1} des binären Alphabets existie-
ren. Die Bandbreite eines BPSK-Signals wird durch Filterung bestimmt und
legt, neben der Rauschleistung und der Sendeleistung uvm., mit die maximale
Übertragungsrate fest. Damit keine Gleichspannungsanteile im Basisbandsig-
nal entstehen, muss die Wahrscheinlichkeit für das Auftreten jedes Symbols
gleich wahrscheinlich sein. Als Basisbandsignal werden daher nachfolgend PN-
Sequenzen eingesetzt, die auf 75 kHz bandbegrenzt sind. Sie werden anschlie-
ßend durch eine Trägerfrequenz in das UKW-Frequenzband frequenzmodu-
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3 Messsystem für mobilen Rundfunk-Empfang

Abbildung 3.3: Auswertung des Basisbandsignals und mögliche Ziele einer
Messung.

liert.

Mit dem Radio im Kraftfahrzeug wird dieses Testsignal empfangen, de-
moduliert und digital abgetastet. Ein solches Empfangssystem ist in Kapitel
3.2.1 vorgestellt. Durch die Implementierung der benötigten Funktionen in
das Autoradio wird eine Onboard-Diagnose möglich. Die Antennenanschlüsse
und somit eine direkte Vermessung der einzelnen Antennen am Kraftfahrzeug
ist somit nicht notwendig. Im Folgenden werden dazu, basierend auf dem
empfangenen Testsignal im Basisbandsignal, Möglichkeiten zur Auswertung
aufgezeigt.

3.1.4 Fehleranalyse und Synchronisation durch

Korrelation

Durch das Senden digitaler Signale können Fehler bei der Übertragung auf-
gezeichnet werden, wenn wie oben beschrieben die gesendete Information am
Empfänger, dem Radio im Kraftfahrzeug, bekannt ist. Auch hier eignen sich
PN-Sequenzen, da sie sich einfach durch ein Generatorpolynom jederzeit gene-
rieren lassen und so nur sehr wenig Speicher im Speicher des Radios benötigen,
siehe C. Wie bei der Empfangsleistung kann eine Korrelation zur Qualifikation
des empfangenen Signals durchgeführt werden. Es wird jedoch hier eine Kreuz-
korrelation der gesendeten STf(n, i) und der empfangenen Sequenz SRf(n, j)
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3.1 Signalbewertung und Signalauswertung

berechnet. Mit

STf(n, i) = ST(i) . . . ST(i + n)

SRf(n, j) = SR(j) . . . SR(j + n) (3.6)

wobei n die Länge der Sequenz und i, j die jeweilige Verschiebung des Zähl-
indexes darstellt. Durch die Verwendung einer PN-Sequenz als Symbol-Folge,
können die guten Korrelationseigenschaften dieser Folgenfamilie ausgenutzt
werden (siehe Anhang C).

Es ergeben sich die folgenden Möglichkeiten als Ergebnisse der Kreuz-
korrelation der empfangenen Sequenz SRf(n, i) und der gesendeten Sequenz
STf(n, i).

• das Ergebnis der Autokorrelation ist dauerhaft für alle i, j niedrig. Es
liegt kein oder ein zum gesendeten Signal unkorreliertes Basisbandsig-
nal im Empfänger vor. Das Autoradio oder das Antennensystem sind
fehlerhaft.

• Die Autokorrelation zeigt das in Abbildung 3.4 gezeigte Verhalten. Das
System aus Autoradio und Antennensystem funktioniert. Eine Synchro-
nisation kann basierend auf der Lage des maximalen Peaks vorgenom-
men werden.
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Abbildung 3.4: Autokorrelation einer PN-Sequenz der Länge n = 511.

Das Integral über dem Peak ergibt die Empfangsleistung des Basisband-
signals. Je mehr Fehler bei der Übertragung auftauchen, desto höher wird
der Pegel rechts und links neben dem Puls. Gleichzeitig wird die Amplitu-
de des Peaks reduziert. Zur Auswertung kann die maximale Amplitude des
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3 Messsystem für mobilen Rundfunk-Empfang

Peaks oder die maximale Amplitude, bezogen auf den Mittelwert der Ampli-
tuden rechts und links neben dem Peak, bestimmt werden. Durch einen Ver-
gleich mit einer, durch Erfahrungswerte festgelegte, minimale Grenze, einen
Schwellwert, kann festgelegt werden, ob das System den Qualitätsansprüchen
entspricht oder nicht.

Bestimmung der Bitfehlerrate und des Signal zu
Rauschverhältnisses

Eine der wichtigsten Kenngrößen zur Bewertung von Empfangssignalen ist
das Signal zu Rauschverhältnis. Es gibt direkt eine Auskunft über die Quali-
tät des empfangenen Signals. Das Signal zu Rauschverhältnis kann nur schwer
direkt aus dem empfangenen Signal bestimmt werden. Daher wird eine Be-
stimmung des Signal zu Rauschverhältnisses basierend auf der Bitfehlerrate
vorgenommen.

Durch den Kanal und die eingesetzten Systeme wird am Empfänger die
gesendete Sequenz STf(n, i) mit überlagertem Rauschen empfangen. Es ergibt
sich somit das Empfangssignal zu:

SRf(n, i) = STf(n, i) + N(n, i) (3.7)

wobei SRf(n, i) und STf(n, i) jeweils Impulsfolgen sind. N(n, i) ist eine Se-
quenz der Rauschspannungen, welche als Gauss’sches Rauschen mit dem Mit-
telwert σN = 0 angenommen werden. Eine harte Entscheidungsgrenze führt
auf eine vom Rauschen abhängige Wahrscheinlichkeit, dass am Empfänger
die richtige Entscheidung getroffen wird und das gesendete Symbol ST er-
kannt wird. Durch das gleich wahrscheinliche Auftreten aller Symbole kann
die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion nach den Gleichungen (3.8) und (3.9)
angegeben werden.

p(SR|ST,+1) =
1√
πN0

e−
(SR−

√
Eb)2

N0 (3.8)

p(SR|ST,−1) =
1√
πN0

e−
(SR+

√
Eb)2

N0 (3.9)

mit ST,1 =
√

Eb und ST,−1 = −
√

Eb, und Eb die Leistung eines Bits. Bei einer
festgelegten Entscheidungsgrenze G0 = 0 ergibt sich die Wahrscheinlichkeit
einer falschen Entscheidung nach Gleichung (3.10).

P(SR < G0|ST,x) =

G0
∫

−∞

p(SR|ST,x)dSR (3.10)

44



3.2 Hardwaretechnischer Aufbau eines Messsystems

wobei ST,x mit x ∈ {−1, 1}. Mit der gleich wahrscheinlichen Auftrittswahr-
scheinlichkeit der Symbole ergibt sich die Wahrscheinlichkeit einer Fehlent-
scheidung, die Bitfehlerrate, unabhängig vom gesendeten Symbol.

Pe =
1

2
(P(SR < 0|ST,−1) + P(SR < 0|ST,+1)) (3.11)

Durch mathematische Umformungen kann die Bitfehlerrate auf die Form

Pe =
1√
πN0

∞
∫

√

2Eb
N0

e−x2/2dx (3.12)

gebracht werden. Wie zu erkennen, ist die Bitfehlerrate nur noch von der un-
teren Integrationsgrenze abhängig. Für BPSK-Symbole hängt somit die Bit-
fehlerrate vom gegebenen SNR ab.

SNR =
Eb

N0
≈ Pe (3.13)

Die Bitfehlerrate kann im Vergleich zum SNR sehr einfach, durch einen
bitweise Vergleich der gesendeten und der empfangenen Symbolfolge, nach
einer erfolgten Synchronisation, wie in [PZB95, Pro01] beschrieben, bestimmt
werden.

BER =
NR,err

NT

= Pe (3.14)

wobei NR,err die Anzahl der falschen Bits und NT die Gesamtanzahl der gesen-
deten Bits in einer Sequenz ist. Bei einer BPSK stimmt die Anzahl der falsch
empfangenen Bits mit der Anzahl der falsch empfangenen Symbole überein.

3.2 Hardwaretechnischer Aufbau eines

Messsystems

Damit die oben genannten Ziele der Messungen für den UKW Rundfunkemp-
fang am Kraftfahrzeug erfüllt werden können, besteht der Kern des Messsy-
stems aus zwei gleichen, jedoch handelsüblichen Kfz-Rundfunkempfängern der
Firma Becker (Typ: APS Audio10). Diese Radios wurden lediglich derart ma-
nipuliert, dass die notwendigen Signale herausgeführt sind und abgegriffen
werden können.

In Abbildung 3.5 ist das vollständige Messsystem, bestehend aus einem
Sendesystem, einem Empfangssystem im Kraftfahrzeug, einem Monitoring-
System zur Feldbeobachtung und einer Auswertung bzw. Steuerung gezeigt.
Im Folgenden werden diese Teile des Messsystems getrennt voneinander vor-
gestellt.
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Abbildung 3.5: Schematische Darstellung eines Messsystems zur Antennenen-
system-Entwicklung und Qualitätssicherung.

3.2.1 Aufbau des Empfangssystems

Das realisierte Empfangssystem ist nicht vollständig in das Autoradio im Kfz
integriert und besteht, wie in Abbildung 3.6 gezeigt, aus den Antennen, die
in die Fahrzeugkarosserie integriert sind, dem Diversity-System, zwei bau-
gleichen Radios und einer Digital zu Analog Wandler Karte. In der Zukunft
soll das Empfangssystem (das Kfz-Radio mit notwendiger Analyse-Software)
vollständig im Kraftfahrzeug integriert werden. Es kann somit wie gewünscht
als Onboard Diagnose-System verwendet werden.

Radio A

Radio B

Analog − Digital

Wandlung

Daten

Speicher

Level  A

Audio Kanal L

Basisband  A

Level  B

Audio Kanal L

Basisband  B

Abbildung 3.6: Aufbau des Messsystems aus Radio Empfängern, A/D-Wand-
lern und einem Datenspeicher zur offline Datenauswertung.

Zur Datenspeicherung wird ein Laptop verwendet. Die Digital Analog
Wandler Karte (NI 6115, [Nat]) ist in einem externen PCI Gehäuse unterge-
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3.2 Hardwaretechnischer Aufbau eines Messsystems

bracht, so dass das Messsystem mit der im Kraftfahrzeug vorhandenen Strom-
versorgung arbeitet.

Die für eine messtechnische Bestimmung der Qualität des Empfangssy-
stems notwendigen Messgrößen wurden im vorherigen Kapitel aufgezeigt. Die-
se sind

• die Empfangsleistung,

• das Audiosignal und

• das Basisbandsignal.

Basierend auf den auszuwertenden Signalen werden folgend die notwendi-
gen Grenzen aufgezeigt.

Die Empfangsleistung wird durch ein der Empfangsleistung äquivalentes
Signal am Radio angezeigt. Normalerweise wird dieses Signal zur Steuerung
der integrierten AGC im Autoradio eingesetzt. Laut Herstellerangaben kann
dieses Signal eine Bandbreite, je nach Umgebung, von bis zu fe,max = 180 kHz
aufweisen. Für eine Rekonstruktion des Signalverlaufs muss somit mit einer
mindestens doppelt so hohen Abtastfrequenz das zu messende Signal abgeta-
stet werden, Shannonsches Abtasttheorem [Kie97].

fs > 2fe,max (3.15)

In Abbildung 3.7 sind die gemessenen äquivalenten Ausgangsspannungen
für das Messsystem gezeigt. Die Ausgangsspannung reicht bis maximal 4V.
Das Messsystem hat, wie die Kennlinien in Abbildung 3.7 zeigen, einen Dy-
namikbereich von −110 dBm bis −40 dBm.

Durch die Wandlung der Ausgangsspannung in ein wertdiskretes Signal
mit vorgegebenen Quantisierungsstufen Q resultieren Quantisierungsfehler,
siehe Anhang B. Die Abtastung des vom Radio erzeugten, äquivalenten Emp-
fangsleistungssignals erfolgt mit einem 12 bit Analog zu Digital Wandler und
einer Abtastfrequenz von mindestens 360 kHz. Es ergibt sich das SNR gemäß
Gleichung (B.5) zu SNRQ = 74 dB. Zur Berechnung der Korrelation muss
diese hohe Abtastfrequenz gewählt werden. Bei einer rein statistischen Aus-
wertung mit der kumulativen Empfangsleistungsdichte-Funktion kann hinge-
gen diese Abtastfrequenz reduziert werden, da keine Signal-Rekonstruktion
stattfindet.

Durch die quantisierten Einstellmöglichkeiten der Digital Analog Wandler
Karte (NI 6115, [Nat]) wird ein Messbereich für das äquivalente Pegelsignal
von ±5 V gewählt. Die Auflösung beträgt ∆V = 2, 44mV.

Für das Audiosignal wird eine minimale Abtastfrequenz von 44, 1 kHz be-
nötigt. Da jedoch die Auflösung von 16 bit, für die Erfüllung des HiFi Stan-
dards, mit der vorhandenen Hardware nicht eingehalten werden kann, wird
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Abbildung 3.7: Leistungsäquivalente Ausgangsspannung der verwendeten Au-
toradios im Messsystem.

eine Überabtastung vorgenommen3. Das Signal zu Rauschverhältnis ergibt
sich basierend auf obiger Gleichung (B.6) zu SNRQA = 81 dB. Das Audio-
signal wurde in einem Messbereich von ±0, 5V gemessen. An der Analog zu
Digital Wandler Karte wurde daher ein Messbereich von ±1V eingestellt, was
einer Auflösung von ∆V = 488 µV entspricht.

Wie im Kapitel 3.1.3 beschrieben hat das Basisbandsignal eine Bandbreite
von ca. 75 kHz. Die Amplitude des gemessenen Basisbandsignals ist 0, 2 V–1V.
Ein Messbereich von ±1V wird daher gewählt.

Für eine Gewinnung des Audiosignals muss das Basisbandsignal in seine
Bestandteile nach Abbildung 3.8 zerlegt werden. Dabei steht die Abkürzung
DSB-SC-AM für double-sideband suppressed carrier Amplitudenmodulation,
was soviel bedeutet wie, dass bei der Amplitudenmodulation der Träger un-
terdrückt, jedoch beide Seitenbänder neben dem unterdrückten Träger belegt
werden. Die De-Emphasis Filter machen die Verzerrung durch den Emphasis
Filter am Sender rückgängig. Hierbei werden die höher frequenten Anteile der
Signale in ihrer Amplitude verstärkt, so dass das Signal zu Rauschverhältnis
verbessert wird.

Bei einer Bestimmung der Leistungskorrelationseigenschaften und einer
digitalen Analyse des Basisbandsignals kann eine solche Zerlegung entfallen,
siehe Kapitel 3.1.4.

3Wenn die Funktionalität einer Onboard Diagnose, mit der Digital zu Analog Wandlung,
vom Kraftfahrzeug Radio übernommen wird, kann in Zukunft eine optimale Abtastung
vorgenommen werden.
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3.2 Hardwaretechnischer Aufbau eines Messsystems

Abbildung 3.8: Aufbau eines Demodulators des Basisbandsignals.

3.2.2 Aufbau des Sendesystems

Das Sendesystem wird ausschließlich dann verwendet, wenn eine digitale Aus-
wertung geplant ist. Ein Blockdiagramm des Sendesystems ist in Abbildung
3.9 zu sehen.

Arbitrary

 Generator

Signal

Generator
Waveform

Digitale

 Signal 

Synthese

T, n (t)B (t)TS X X

Abbildung 3.9: Aufbau des Sendesystems des FM-Messsystems.

Für eine digitale Auswertung wird das zu sendende Basisbandsignal XB(t)

im Frequenzbereich auf 75 kHz bandbegrenzt und durch einen Frequenzmodu-
lator auf die gewünschte Trägerfrequenz moduliert. Als Information im Basis-
bandsignal wird eine PN-Sequenz ST,n, siehe Anhang C, verwendet.

In Abbildung 3.10 ist ein zeitlicher Ausschnitt des digitalen, bandbegrenz-
ten Basisbandsignals XB und der PN-Sequenz gezeigt. Die Verzögerung zwi-
schen der digitalen Folge und dem tiefpassgefilterten Signal ist ein Resultat
der Bandbegrenzung durch den Tiefpass.

Das digitalisierte Basisbandsignal der gefilterten PN-Sequenz wird durch
einen Signalgenerator, einem Arbitrary Waveform Generator (AWG), in ein
nahezu kontinuierliches Basisbandsignal gewandelt, welches anschließend mit
einem HF-Signalgenerator frequenzmoduliert und gesendet wird.

Für eine adäquate Signalqualität im Basisband wurde eine Abtastrate von
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Abbildung 3.10: Ausschnitt aus der PN-Sequenz und zugehörige, tiefpass-ge-
filterte PN-Sequenz für die Verwendung als Basisbandsignal.
PN-Sequenz und gefilterte PN-Sequenz sind um ca. 0, 04ms
zeitlich verzögert.

441 kHz am AWG gewählt. Die Spitzen-Spitzenspannung des Basisbandsignals
kann je nach Anwendung variiert werden. In den Messungen wurden Spitzen-
Spitzenspannungen zwischen 0, 35 Vpp und 1 Vpp verwendet. Als Frequenz-
hub wurden 75 kHz am Signalgenerator eingestellt.

3.3 Auswahl von Outdoor-Prüfszenarien

Im Folgenden werden Prüfszenarien vorgestellt, mit deren Hilfe eine Bewer-
tung der Antennensysteme am Kraftfahrzeug, sowohl in der Forschung, als
auch später in der Werkstatt, auf ihre Leistungsfähigkeit hin beurteilt wer-
den können. Durch die jeweilige Lage der Messstrecken werden die Ergebnisse
der Messungen voneinander abweichen, dennoch können solche Messungen für
Vergleiche herangezogen werden. Ziel ist es, die Szenarien so auszuwählen, dass
die integrierten Antennen und Antennensysteme in alltäglichen Betriebsbedin-
gungen gemessen und daraufhin bewertet werden. Die Umgebung einer Anten-
ne hat einen großen Einfluss auf das Ergebnis einer Messung. Es wird daher
häufig eine Antennenmesskammer, in der standardisierte Messbedingungen
herrschen, zur Charakterisierung der Antennen verwendet. Diese Messungen
sind jedoch zur Bewertung des Radio-Rundfunkempfangs am Kraftfahrzeug
mit Diversity-Systemen ungeeignet, da eine künstliche Umgebung, ohne Re-
flexionen und Mehrwegeausbreitung und somit ohne die gewichtete Überlage-
rung der Wellen an den Antennen, angenommen wird. Im Folgenden werden
daher Outdoor-Prüfszenarien vorgestellt, die sich für eine vergleichende Be-
50



3.4 Auswahl von Indoor-Prüfszenarien

wertung von Antennen und Antennensystemen am Kraftfahrzeug eignen. Sie
können in drei verschiedene Bereiche städtisch (urban), vorstädtisch (subur-
ban) und ländlich (rural) aufgeteilt werden. Die Messungen müssen für eine
verlässliche Beurteilung in allen diesen drei Bereichen durchgeführt werden.
Für eine eindeutige und aussagekräftige Messung müssen die Messstrecken
eine ausreichende Länge von ca. 45 s bis 60 s Messdauer aufweisen. Pro-
banden können dann einen Eindruck der Qualität des Empfangs erhalten. In
Karlsruhe, in der Nähe der Universität, sind die in Tabelle 3.2 beschriebenen
Messstrecken für die Prüfung von entwickelten Antennen geeignet.

Kornblumen- Die Kornblumenstraße ist eine Tempo-30-Zone. Durch ihre Bebau-
straße ung ist sie eine charakteristische enge Straßenschlucht. Geparkte
(städtisch) Autos am Straßenrand tragen zusätzlich dazu bei, dass der UKW-

Empfang häufig gestört ist. Die erlaubte Geschwindigkeit von
30 km/h kann in den seltensten Fällen wegen der Enge erreicht
werden. Während tKb = 45 s Messdauer kann eine Strecke von
ca. 300 m durchfahren werden.

Engesserstraße Die Engesserstraße ist eine typisch vorstädtische Umgebung. Die
(vorstädtisch) Bebauung ist rechtsseitig mit zwei bis drei Stockwerken relativ

niedrig und deren Abstand zur Fahrbahn durch einen breiten Geh-
weg groß. Linksseitig der Straße sind große Grünflächen zwischen
der Fahrbahn und den Gebäuden. Rechts und links neben
der zwei-spurigen Straße befinden sich geparkte Fahrzeuge. Die
Messstrecke hat eine Länge von ca. 400m, die in einer Messzeit
von tEng = 45 s durchfahren wird.

Adenauerring Der Adenauerring ist eine vierspurige Schnellstraße. Der zu durch-
(ländlich) fahrende Teil dieser Schnellstraße führt durch bewaldetes Gebiet.

In Richtung Norden fahrend sind keine Fahrzeuge am Straßenrand
geparkt. Die maximal erlaubte Höchstgeschwindigkeit ist hier
60 km/h. In einer Zeit von tAd = 45 s kann eine Strecke
von ca. 750m durchfahren werden.

Tabelle 3.2: Messstrecken in Karlsruhe zur Prüfung von Antennen im Kraft-
fahrzeug.

Mit diesen Messstrecken ist eine fundierte Aussage über die Qualität und
die Funktion der vermessenen Antennen möglich. In Abbildung 3.11 ist die
Lage der Messstrecken in einem Ausschnitt aus dem Stadtplan von Karlsruhe,
Oststadt, eingezeichnet.

3.4 Auswahl von Indoor-Prüfszenarien

Unter Indoor-Messungen können auf der einen Seite Messungen in einer stan-
dardisierten Messumgebung, beispielsweise einer Antennenmesskammer, oder
Messungen in einer nicht standardisierten Umgebung, beispielsweise einer Fa-
brikationshalle, verstanden werden. Erstgenannte Messungen vergleichen ein-
zelne Antennen mit den Leistungsmerkmalen anderer Antennen. Hierzu wird
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Abbildung 3.11: Messstrecken in Karlsruhe zur Bewertung von in die Fahr-
zeug Karosserie integrierten Antennen und Antennensyste-
men für den mobilen Rundfunkempfang, in dunkler Farbe
hervorgehoben.

meist in der azimutalen Ebene die Richtcharakteristik der Antenne nach einem
vorgegebenen Standard bestimmt. Um nach den Standards zu messen müssen
Randbedingungen geschaffen werden, die hier nicht im Einzelnen aufgezählt
werden sollen, die jedoch beispielsweise in einer Produktionsumgebung mit
den Vorgaben der Automobil-Hersteller nicht geschaffen werden können. Im
Folgenden soll daher eine nicht standardisierte Messung in Indoor-Szenarien
untersucht werden. Als Beispiel wird dazu die Messung in einer Produktions-
umgebung vorgestellt. Ziel dieser Messung ist es, eine verlässliche Auskunft
zu erhalten, ob das gemessene Antennensystem im Kraftfahrzeug ordnungs-
gemäß funktioniert. Durch die Annahme der Produktionsumgebung ergeben
sich neben den örtlichen Randbedingungen wie begrenzter Platz, Objekte wie
andere Fahrzeuge und Personen in der Nähe des zu prüfenden Fahrzeugs, zeit-
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liche Beschränkungen, wie in Tabelle 3.1 gezeigt. Aus diesen Zeit-, Platz- und
Kostengründen muss daher auf eine standardisierte Messumgebung verzichtet
werden.

Im hier vorgestellten Beispiel einer Fabrikationshalle befinden sich mehrere
identische Prüfstände, so dass mehrere identische Prüfungen zur gleichen Zeit,
nebeneinander durchgeführt werden können. Der schematische Aufbau eines
Prüfstandes ist in Abbildung 3.12 zu sehen [SSLW06]. Die Gesamtlänge eines
Prüfstandes beträgt ca. 15m – 20 m. Der Abstand zum Nachbarprüfstand
beträgt ca. 5 m – 8m.

Abbildung 3.12: Beispiel einer typischen, parallelen Anordnung eines Prüf-
standes zum Test von Antennensystemen im Kraftfahrzeug
am Ende der Produktionslinien.

In Abbildung 3.12 befinden sich die Fahrzeuge KFZ 1 und KFZ 2 gerade
an der Testposition der Prüfplätze. Diese Position wird im Folgenden mit SUT
(System Under Test) bezeichnet. Die zu prüfenden Antennensysteme sind voll-
ständig in die Fahrzeuge integriert. Somit stehen keine Antennenanschlüsse
oder einzelne Antennen zur Verfügung. Rechts und links neben den SUTs sind
metallische Schaltschränke angebracht, die zur Steuerung der parallel ablau-
fenden Tests benötigt werden. In diesen Schaltschränken ist unter anderem
die Steuerung zur exakten Positionierung des Fahrzeugs im Prüfstand un-
tergebracht. Diese metallischen Schaltschränke sind fest im Boden montiert
und können nicht verändert werden. Die lichte Höhe der Schaltschränke be-
trägt ca. 1, 3 m. Sie befinden sich somit auf der Höhe der Antennen in der
Heckscheibe. Der Abstand zwischen SUT und metallischem Schaltschrank ist
ca. 0, 5 m. Die Ausdehnung in Fahrtrichtung ist ca. 1, 5m und die Tiefe ca.
0, 6m. Von hinten können sich Fahrzeuge, wie in Abbildung 3.12 als KFZ 3
und KFZ 4 dargestellt, nähern. Die Sendeantennen sind für eine optimale Ein-
kopplung des Feldes in 3m Höhe, unterhalb der Hallendecke, 10 cm hinter der
Heckscheibe angebracht. Durch die horizontale Ausrichtung der Sendeanten-
ne kann die für UKW geforderte horizontale Polarisation an der Heckscheibe
erzeugt werden.
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3.4.1 Szenario für deterministische UKW Indoor-

Messungen

Unter einer deterministischen Messung wird eine Messung beispielsweise der
Empfangsleistung auf klassische Weise verstanden. Hierbei wird davon aus-
gegangen, dass die Feldverteilungen an den Empfangsantennen bekannt und
für jede Messung die Selben sind. Die Feldverteilung an den Antennen muss
dazu jedoch von der Umgebung, der Fabrikationshalle, abgekoppelt werden.
Wie oben bereits erwähnt ist eine Messung in einer speziellen Messkammer
nicht möglich, sondern soll während des Produktionsprozesses erfolgen. Eine
Integration von Metallwänden rechts und links des jeweiligen Prüfstandes,
zur Entkopplung der Antennenmessung von der Fabrikationsumgebung, wur-
de anhand von Simulationen untersucht. Es ergab sich, dass durch metallische
Wände der Einfluss eines von der Seite herannahenden Fahrzeugs reduziert
wird. Doch der Einfluss eines von hinten herannahenden Fahrzeugs wird durch
einen Wellenleiter-Effekt, ausgelöst durch die metallischen Wände, verstärkt.
Fahrzeuge nähern sich meist von hinten und werden hier für die Prüfung ein-
gereiht. Ein herannahendes Fahrzeug von hinten ist somit wahrscheinlicher
als ein seitlich geparktes Fahrzeug.

Das Ergebnis der Simulationen kann kurz wie folgt zusammengefasst wer-
den: Metallische Wände sind kein adäquates Mittel ein zeitinvariantes Feld
am Prüfplatz zu schaffen [SWSL06, SSLW06]. Eine deterministische Messung
ist daher für Indoor-Prüfplätze bei UKW ungeeignet.

3.4.2 Szenario für statistische UKW Indoor-Messungen

Im Folgenden wird ein statistisches Messverfahren für die Qualitätssicherung
von mobilen Rundfunkempfängern in Kraftfahrzeugen vorgeschlagen. Eine
statistische Auswertung des empfangenen Signals wird – basierend auf einer
digitalen Signalverarbeitung – im Autoradio selbst vorgenommen (Onboard
Diagnose). Für eine abschließende Bewertung der Messergebnisse muss das
Verhalten des Funkkanals nur über den Zeitraum der Messung als statistische
Größe bekannt bzw. ermittelt sein. Durch einen Vergleich der kumulativen
Verteilungsfunktion des Empfangspegels des Antennensystems im Kraftfahr-
zeug und der kumulativen Verteilungsfunktion eines Monitoring-Systems kann
eine Bewertung durchgeführt werden. Das Grundprinzip dieser Messmethode
besteht darin, dass das zeitvariante Verhalten und die damit verbundenen
Feldschwankungen als Bestandteil der Messung aufgefasst werden. Damit der
Mittelwert des Empfangspegels konstant bleibt und so der langsame Schwund
ausgeschlossen werden kann, wird durch das Monitoring-System eine Rege-
lung der Sendeleistung vorgenommen4. Dazu muss jedoch, wie zuvor beschrie-
4Der langsame Schwund könnte unter Umständen auch durch eine Langzeitbeobachtung
der gemessenen Empfangspegel berechnet werden und so eine Nachregelung der Sendelei-
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3.4 Auswahl von Indoor-Prüfszenarien

ben, sichergestellt werden, dass das statistische Verhalten der Feldschwankun-
gen des Monitoring-Systems das statistische Verhalten des Kfz-Empfangssy-
stems wiederspiegelt. Hierzu wird die in Kapitel 3.1.1 eingeführte Block-für-
Block Leistungskorrelation verwendet. Zur Bewertung der Empfangsqualität
wird beispielsweise die Bitfehlerrate oder das daraus resultierende Signal zu
Rauschverhältnis bestimmt.

Als ein Beispiel wurde folgend die Bitfehlerrate für zwei Radios, Radio 1
und Radio 2, aufgezeichnet. Hierbei könnte Radio 1 oder Radio 2 ein Monito-
ring-System sein. Als Basisbandsignal wurde, wie in Kapitel 3.1.3 beschrieben,
eine PN-Sequenz auf 75 kHz bandbegrenzt. Mit dem AWG mit einer Abta-
strate von 441 kHz und einer Spitzen-Spitzenspannung von 0, 35Vpp entsteht
ein quasi analoges Signal. Abschließend findet eine Frequenz-Modulation mit
einer Trägerfrequenz von 98, 2 MHz und einem Frequenzhub von 75 kHz statt.

Das Ergebnis für unterschiedliche Empfangspegel an den Radios ist in Ab-
bildung 3.13 gezeigt. Für eine Bestimmung der Empfangsleistung wurden die
beiden Radios kalibriert. Hierzu wurde die Kennlinie aus Abbildung 3.7 mes-
stechnisch erfasst. Im Fall Radio 1 bzw. Radio 2 „optimal“ wurde ein Kabel
zwischen dem Sender und den Radios, anstatt der Antennen, angeschlossen.
So kann eine Auswirkung des sich zeitlich ändernden Kanals ausgeschlossen
werden. Wie zu erkennen, ist die Bitfehlerrate für das Radio 1 geringer als für
Radio 2. Um mit Radio 2 die selbe Bitfehlerrate zu erhalten wie mit Radio 1,
ist ein im Mittel um ca. 1 dB höherer Pegel notwendig. Diese Bitfehlerrate
ist systemabhängig. Ein ähnliches Bild zeigt sich, wenn der zeitvariante Ka-
nal, in diesem Fall eine Laborumgebung, mit genutzt wird. Auch hier ist die
Bitfehlerrate von Radio 1 nur mit einem um ca. 0, 5 dB bis 0, 8 dB höheren
Empfangspegel mit Radio 2 zu erreichen.

Durch den Kanal selbst, wird bei gleicher Empfangsleistung die Bitfehler-
rate von Radio 1 und Radio 2 um bis zu 0,1 schlechter. Der Kanal hat somit
eine maßgebliche Auswirkung auf die Bitfehlerrate. Jedoch ist diese Auswir-
kung für beide Radios gleich. Ein ansteigender Abstand der Empfangsanten-
nen des Radios 1 und des Radios 2 führt zu einer fallenden Leistungskorrelati-
on und je nach Empfangsbedingungen zu einer unterschiedlichen Bitfehlerrate.
Durch eine geeignete Wahl der Sendeparameter wie Sendeleistung, Abtastra-
te und Datenrate kann das Prüfsystem an die jeweilige Umgebung angepasst
werden. Mit diesem System lässt sich sodann eine relevante Messung, auch in
einer Fabrikationsumgebung, durchführen.

stung vorgenommen werden. Dennoch erscheint die Einführung eines Beobachtersystems
als die sicherere Variante und wird daher hier weiterverfolgt.
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3 Messsystem für mobilen Rundfunk-Empfang
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Abbildung 3.13: Messkurven der Bitfehlerrate abhängig von der Empfangs-
leistung zweier Radios.

3.5 Fazit

In diesem Kapitel konnte ein Messsystem vorgestellt werden, mit dessen Hil-
fe eine Messung, sowohl Outdoor zur Diversity-Antennensystementwicklung,
als auch erstmalig Indoor, in einer Industrieumgebung zur Diversity-System-
prüfung, möglich ist. Die gezeigten Auswertemöglichkeiten und Analysemög-
lichkeiten gestatten sowohl eine reine Leistungsbetrachtung der empfangenen
Signale als auch eine Basisband-Beurteilung, die fundierte Aussagen über die
Empfangssystemqualität liefert. Hiermit ist eine für die Kfz-Industrie bedeu-
tende und zukunftsweisende Grundlage für die Antennensystementwicklung
und Qualitätssicherung geschaffen.
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4 Antennenintegration in
Kraftfahrzeuge

Ziel des Kapitels ist es ein Prinzip zur Entwicklung und Untersuchung von
Antennen am Kfz aufzuzeigen. Beispielhaft wird ein Diversity-Antennensy-
stem für einen Sportwagen entwickelt, welches unsichtbar in die Karosserie
eingebaut werden kann. Es werden sowohl die klassischen Einbauorte in einer
Scheibe als auch neue Einbauorte untersucht.

In Kapitel 4.1 werden unterschiedliche Möglichkeiten der Integration von
Antennen am Kraftfahrzeug aufgezeigt und in Kapitel 4.2 durch Simulatio-
nen die Charakteristik der Antennen bestimmt. Basierend auf diesen Unter-
suchungen werden in Kapitel 4.2.2 die Leistungskorrelationseigenschaften der
Antennen berechnet und Antennengruppen, die sich für ein Diversity-System
eignen, gebildet. In Kapitel 4.2.3 wird für ausgesuchte Antennenkombinatio-
nen die Leistungsfähigkeit in einem Diversity-System durch Simulationen in
einem Stadtszenario, gemäß Kapitel 2.4, festgestellt. Die Ergebnisse von mes-
stechnischen Untersuchungen im Stadtgebiet von Karlsruhe werden in Kapitel
4.3 gezeigt und diskutiert. Sie unterstreichen die in den vorangegangenen Ab-
schnitten erhaltenen Erkenntnisse.

4.1 Einbauorte für Antennen am

Kraftfahrzeug

Grundsätzlich können Antennen überall im Kraftfahrzeug integriert werden.
Im Kofferraumdeckel sind beispielsweise bei einigen Fahrzeugherstellern die
GPS und GSM Antennen untergebracht. Für eine solche Integration muss je-
doch das jeweilige Fahrzeugteil, hier der Kofferraumdeckel, aus Kunststoffen
gefertigt werden. Die verwendeten Kunststoffe und Lacke müssen verlustarm,
frei von Kohlenstoff (viele schwarze Lacke) und Metall-Zusätzen (manche sil-
berne und manche metallic Lackierungen) sein.

In heutigen Kraftfahrzeugen der Ober- und Mittelklasse deutscher Her-
steller sind die Antennen für den Rundfunk-Empfang häufig in die Scheiben
integriert. Hier bieten sich die Front- und die Heckscheibe an. Bei Vans und
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Touring-Modellen werden zusätzlich die hinteren, nicht zu öffnenden Seiten-
scheiben mitverwendet. Bei Cabrios, bei denen die Heckscheibe mit abge-
nommenem Verdeck wegfällt, bleibt nur die Frontscheibe zur Integration der
Antennen.

Standardmäßig werden im Automobil 4 Antennen Diversity-Systeme ein-
gesetzt, die heute noch nach dem Prinzip des Switch-Diversity, Scanning-Di-
versity, arbeiten, siehe dazu auch Anhang D. Bei Fahrzeugen der Ober- und
Mittelklasse ist heutzutage ein Trend zu sogenannten Phase-Diversity-Syste-
men zu beobachten, wobei hier nur zwei Antennen verwendet werden und die
Signale in Zwischenfrequenzlage digitalisiert und durch einen adaptiven Algo-
rithmus addiert werden [Bla06]. Es kann heute noch nicht abgeschätzt werden,
ob sich das neue Phase-Diversity-System gegen das 4-Antennen Diversity-Sy-
stem durchsetzen kann. Es ist jedoch anzunehmen, dass in der Zukunft die
Phase-Diversity Systeme wegen ihrer besseren Empfangseigenschaften, des ge-
ringeren Preises und der günstigeren Integration der Antennen am Kraftfahr-
zeug die Switch-Diversity-Systeme ablösen werden.

4.2 Simulative Untersuchungen zur

Antennenintegration

Als Basis für die folgenden Untersuchungen wird ein Modell eines Sportwa-
gens verwendet. Eine Integration der Antennen in die Seitenscheiben ist nicht
möglich, da diese versenkbar sind. Eine Integration in die Stoßfänger ist mög-
lich, jedoch durch die sehr niedrige Antennenhöhe nicht empfehlenswert. Die
Antennen werden daher in dieser Untersuchung in die Frontscheibe, in die
Heckscheibe und in die Spiegel integriert. Für die folgenden Untersuchungen
wurden 9 Antennen in die Scheiben und 4 Antennen in die Spiegel integriert.
Durch eine unterschiedliche Orientierung und Positionierung weisen die in-
tegrierten Antennen unterschiedliche Gewinne, Richtdiagramme und Polari-
sationen im UKW-Frequenzband auf. Hierbei trägt die Karosserie mit zum
Empfang bei und muss daher möglichst detailgetreu im Simulationsmodell
enthalten sein. Einen möglichen Einfluss der Innenausrüstung des Fahrzeugs
oder einer Person im Fahrzeug wurde nicht berücksichtigt. Die Simulatio-
nen finden bei einer Frequenz von 98MHz statt, was der Mittenfrequenz des
UKW-Frequenzbandes (88MHz–108MHz) entspricht.

4.2.1 Das Simulationsmodell eines Sportwagens

In Abbildung 4.1 ist das Simulationsmodell eines Sportwagens gezeigt. Der
Sportwagen ist 4, 75m lang, 1, 8m breit und ca. 1, 4 m hoch. Die Scheiben
wurden durch eine Dielektrizitätszahl von εr = 7 und einer Dicke von 1, 5 cm
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4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration

für die Front- und Heckscheibe modelliert1. Durch dieses vollständige Modell
ist es möglich Antennen in die Fahrzeugkarosserie zu integrieren. Diese Simu-
lationen werden auf der einen Seite für eine Berechnung der Anpassung der
Antennen verwendet, auf der anderen Seite werden anhand der Simulations-
ergebnisse Abschätzungen einer Diversity-Tauglichkeit von Antennengruppen
durchgeführt2. Sowohl die Richtcharakteristiken als auch die Gewinne der
Antennen werden für die horizontale Polarisation der einfallenden Welle an-
gegeben.

Abbildung 4.1: Fahrzeug-Modell

Antennen im Spiegelgehäuse

Durch den zur Verfügung stehenden Platz im Außenspiegel können verschie-
dene Antennenstrukturen, wie flächige oder drahtförmige Antennen, auf oder
in das Spiegelgehäuse eingearbeitet werden.

Die mittlere Wellenlänge für FM im freien Raum beträgt ca. 3m. Eine
konventionelle λ/4-Monopolantenne am Kraftfahrzeug, ob eine Drahtstruk-
tur oder eine flächige Antenne, hat daher die Länge von ca. 75 cm. Die Spie-
gelgehäuse des Sportwagens sind nur ca. 23 cm lang. In direkter Nähe zum
Spiegelgehäuse befindet sich der metallische Spiegelträger, der Massepotenzi-
al besitzt. Für eine resonante Antennenstruktur für FM sind die Abmessungen
des Spiegelgehäuses klein. Daher wird eine verkürzte Antenne eingesetzt, die
durch ein Speisenetzwerk auf die Resonanzfrequenz angepasst wird. Dieses
Speisenetzwerk kann aus konzentrierten Bauteilen hergestellt oder, wie heute
üblich, aktiv ausgeführt werden.

1Die Dielektrizitätszahl von Glas kann zwischen ca. 4 und 8 variieren. Zudem sind die
elektrischen Eigenschaften des Glases lediglich bei 1 MHz bekannt. Als Dielektrizitäts-
zahl wurde daher die Dielektrizitätszahl von Schott AR-Glas verwendet [Gmb05]. Die
Verluste wurden jedoch vernachlässigt, was für die Scheibenantennen eher ein Vorteil
darstellt.

2Für die Ausgabe der Richtcharakteristiken der Antennen ist das Fahrzeug, abweichend
von Abbildung 4.1 in Fahrtrichtung in die Abbildungsebene hinein, mit der Front nach
rechts zeigend orientiert. Das Heck des Fahrzeugs zeigt dann in die positive x -Richtung
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

In Tabelle 4.1 sind die Antennen im Spiegelgehäuse des linken Außen-
spiegels (fahrerseitig) und des rechten Außenspiegels (beifahrerseitig) gezeigt.

Ant-Nr. Position Ausrichtung

1 Spiegel Flächenantenne links —

2 Spiegel Flächenantenne rechts —

3 Spiegel Drahtantenne links waagrecht

4 Spiegel Drahtantenne rechts waagrecht

Tabelle 4.1: Positionierung der Antennen im Spiegelgehäuse

Bei der Ausführung der Antennen im Spiegelgehäuse als Drahtantenne
wird ein Kupferdraht in das Spiegelgehäuse eingelegt, so dass er maximalen
Abstand zum metallischen Spiegelträger aufweist. Die Speisung der Anten-
ne ist zwischen dem Draht und der Fahrertüre bzw. Beifahrertüre. Bei einer
Ausführung als Flächenantenne im Spiegelgehäuse bildet das Spiegelgehäuse
selbst die Antenne. Auch hier ist der Fußpunkt der Antenne beim Übergang
vom Spiegelgehäuse zur Fahrertüre bzw. Beifahrertüre. Eine praktische Aus-
führung ist in Kapitel 4.3.1 zu finden.

Die Antennenpaare, Spiegel links und Spiegel rechts, der Flächenantenne
und der Drahtantennen sind spiegelsymmetrisch. Die Richtcharakteristik, der
in den rechten Außenspiegel integrierten Antenne, deckt den rechten Halb-
raum neben dem Fahrzeug ab. Die in den linken Spiegel integrierte Antenne
deckt somit den linken Halbraum neben dem Fahrzeug spiegelsymmetrisch ab.
Die Richtcharakteristik der in den linken Spiegel des Fahrzeugs eingebauten
Antennen ist wie in den Abbildungen 4.2(a) und 4.2(b) zu sehen. Eine geringe
Differenz in vertikaler Richtung ist zu erkennen, die jedoch für die Empfangs-
eigenschaften beim Rundfunk (vornehmlich horizontaler Welleneinfall) keinen
Einfluss hat.

Die Hauptstrahlrichtung der Antennen befindet sich in horizontaler Rich-
tung. Tabelle 4.2 zeigt die Gewinne der Antennen in Abhängigkeit von der
Frequenz.

Die Flächenantenne hat einen um 3, 7 dBi geringeren Gewinn als die Draht-
antenne. Da jedoch beide Antennen aktive Verstärker benötigen, die eine
breitbandige Anpassung gewährleisten und so zusätzlich den Empfang von
Mittelwelle und Langwelle ermöglichen, kann dieser Unterschied nahezu ko-
stenneutral ausgeglichen werden.
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4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration

(a) (b)

Abbildung 4.2: Richtcharakteristik der (a) in das Spiegelgehäuse links inte-
grierte Flächenantenne und (b) der Drahtantenne (Ant-Nr. 3),
aus Tabelle 4.1.

Ant-Nr. 88 MHz 98 MHz 108 MHz

1 3,9 3,0 3,4

2 3,9 3,0 3,4

3 7,6 6,8 6,9

4 7,6 6,8 6,9

Tabelle 4.2: Gewinn der Antennen im Spiegelgehäuse, abhängig von der Fre-
quenz in dBi.

Antennen in der Frontscheibe

Scheibenantennen werden nahezu ausschließlich als aktive Antennen ausge-
führt, da die Empfangsleistung sehr gering ist. Wegen der aktiven Anpassung
ist für die folgenden Simulationen eine Anpassung an 50Ω nicht gefordert.
Ziel der Simulationen ist die Richtcharakteristik der Antennen zu ermitteln.

Abbildung 4.3 zeigt schematisch die integrierten Antennen in der Front-
scheibe. Die Antennenpositionen sind in Tabelle 4.3 kurz beschrieben.

Die Antennenstrukturen Ant-Nr. 5, Ant-Nr. 6, Ant-Nr. 10 und Ant-Nr. 11
sind einer Serienfrontscheibe nachempfunden. Die weiteren Strukturen wurden
als mögliche weitere Positionierungen für Antennen in dieser Scheibe hinzu-
gefügt. Der Abstand der Antennen von den Fensterkanten in der Frontscheibe
ist für alle Antennen 5 cm. Die Länge der verwendeten Leitungen für die
Antennen ist ca. 60 cm.

Die Antennenposition senkrecht, links in der Frontscheibe (Ant-Nr. 5) ist
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Ant−Nr. 6

Beifahrerseite (rechts) Fahrerseite (links)

Ant−Nr. 9

Ant−Nr. 5

Ant−Nr. 8 Ant−Nr. 7

Ant−Nr. 11

Ant−Nr. 10

Abbildung 4.3: Modell der Frontscheibe mit den integrierten Antennen zur
Simulation. Blick von außen auf die Frontscheibe.

Ant-Nr. Position Ausrichtung

5 Scheibenantenne vorne links senkrecht

6 Scheibenantenne vorne rechts senkrecht

7 Scheibenantenne vorne oben links waagrecht

8 Scheibenantenne vorne oben rechts waagrecht

9 Scheibenantenne vorne unten links waagrecht

10 Scheibenantenne vorne unten rechts waagrecht

11 Scheibenantenne vorne mittig senkrecht

Tabelle 4.3: Positionierung der Antennen in der Frontscheibe eines Sportwa-
gen Simulationsmodells. Blickrichtung in Fahrtrichtung.

spiegelsymmetrisch zur Antennenposition senkrecht, rechts in der Frontschei-
be (Ant-Nr. 6). Die Richtcharakteristiken der Antennen sind somit spiegel-
symmetrisch zueinander. Abbildung 4.4(a) zeigt die Richtcharakteristik der
links in der Frontscheibe integrierten Antennen, Ant-Nr. 5. Da das Fahrzeug
in die Blattebene hinein orientiert ist, ist zu erkennen, dass die Hauptstrahl-
richtung nach oben rechts zeigt.

Die Antennenposition waagrecht, oben links in der Frontscheibe (Ant-
Nr. 7) ist ebenfalls spiegelsymmetrisch zur Antennenposition waagrecht oben
rechts (Ant-Nr. 8), siehe dazu auch Abbildung 4.3. Die Richtcharakteristik,
Abbildung 4.4(b), zeigt eine Hauptstrahlrichtung der Antenne in Fahrtrich-
tung (ψHs = 180◦), horizontal (θHs = 80◦).

Abbildung 4.5(a) zeigt die Richtcharakteristik der links unten in der Front-
scheibe integrierten Antennen, Ant-Nr. 9. Zu dieser Antenne ist Ant-Nr. 10
spiegelsymmetrisch. Die Hauptstrahlrichtung ist für Ant-Nr. 9 in Richtung
Himmel, θHs = 10◦ in Fahrtrichtung, ψHs = 180◦.

Die Richtcharakteristik der Antennen, die mittig, senkrecht von unten ge-
speist in die Frontscheibe integriert ist (Ant-Nr. 11) ist in Abbildung 4.5(b)
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4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration

(a) (b)

Abbildung 4.4: Richtcharakteristik der (a) in die Frontscheibe integrierten
Antennenstruktur 5 und der (b) in die Frontscheibe integrier-
ten Antennenstruktur 7, aus Tabelle 4.3.

(a) (b)

Abbildung 4.5: Richtcharakteristik der (a) in die Frontscheibe integrierten
Antennenstruktur 9 und (b) in der Frontscheibe integrierten
Antennenstruktur 11, aus Tabelle 4.3.

gezeigt. Durch die Lage der Antenne ergibt sich eine um die Symmetrieebene
(xz -Ebene) des Fahrzeugs symmetrische Richtcharakteristik mit einer Haupt-
strahlrichtung (ψHs = 90◦), (θHs = 20◦) und einer hauptsächlich vertikalen
Polarisation.

Die Gewinne der Antennenstrukturen 5 – 11 variieren zwischen 4, 9 dBi
und 6, 7 dBi je nach Einbauort.
Keine der in der Frontscheibe integrierten Antennen deckt den, vom Kfz aus
gesehen, rückwärtigen Bereich im Azimut ab. Somit ist im Azimut nicht der
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Ant-Nr. 88 MHz 98 MHz 108 MHz

5 6,0 5,8 5,6

6 6,0 5,8 5,6

7 5,2 4,9 5,5

8 5,2 4,9 5,5

9 6,8 6,7 6,4

10 6,8 6,7 6,4

11 5,8 4,2 5,3

Tabelle 4.4: Gewinn in dBi in Abhängigkeit der Frequenz der Antennen in der
Frontscheibe

vollständige Winkelbereich abgedeckt, was sich für ein Diversity-System ne-
gativ auswirkt.

Antennen in der Heckscheibe

Ergänzend zu den Antennen in der Frontscheibe sind zwei Antennen in die
Heckscheibe integriert. Schematisch sind diese Antennen in Abbildung 4.6 zu
sehen.

Ant−Nr. 13

Ant−Nr. 12

Abbildung 4.6: Modell der Heckscheibe mit den integrierten Antennen zur
Simulation

Ant-Nr. Position Ausrichtung

12 Scheibenantenne hinten waagerecht waagrecht

13 Scheibenantenne hinten senkrecht senkrecht

Tabelle 4.5: Positionierung der Antennen in der Heckscheibe des Simulations-
modells.

Der Abstand der waagerechten Antenne von der unteren Heckscheiben-
kante beträgt 5 cm und die Länge der verwendeten Leiter ist wie zuvor 60 cm.
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4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration

Die Richtcharakteristiken sind in Abbildung 4.7 gegeben. Die Hauptstrahl-

(a) (b)

Abbildung 4.7: Richtcharakteristik der in die Heckscheibe integrierten Anten-
nenstruktur 12, Abbildung 4.7(a), und Antennenstruktur 13,
Abbildung 4.7(b), aus Tabelle 4.5.

richtung der oben gespeisten, mittig vertikal in die Scheibe integrierten An-
tenne, Ant-Nr. 13, zeigt senkrecht nach oben in θHS ⋍ 0◦ Richtung. Die
Wellen-Einfallsrichtung für den Rundfunkempfang ist jedoch hauptsächlich
in horizontaler Ebene. Diese Antenne eignet sich somit nicht für den Rund-
funkempfang und wird daher nicht weiter betrachtet. Die Hauptstrahlrichtung
der unten waagerecht mittig in die Scheibe integrierten Antenne, Ant-Nr. 12,
zeigt ebenfalls senkrecht nach oben in θHS ⋍ 0◦ Richtung, jedoch ist sie bei
98MHz weniger gerichtet und empfängt daher auch aus horizontaler Richtung
einfallende Wellen. Die Gewinne sind in Tabelle 4.6 gegeben.

Ant-Nr. 88 MHz 98 MHz 108 MHz

12 3,8 5,1 5,5

13 6,9 6,0 5,4

Tabelle 4.6: Gewinn in dBi in Abhängigkeit der Frequenz der Antennen in der
Heckscheibe

4.2.2 Antennenkombinationen für Diversity-Systeme

Für die Auswahl der Antennen, die für ein Diversity Antennensystem als
Antennengruppe geeignet sind, werden die Korrelation und die kumulativen
Empfangseigenschaften der Antennen bewertet. Diese Bewertung schließt die
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Umgebung der Antennen mit ein. Die Lagen der Antennen im lokalen Koor-
dinatensystem sind in Tabelle 4.7 gegeben.

Antenne Nr. x in cm y in cm z in cm

1/3 & 2/4 −1883 ±780 776

5 & 6 −1665 ±745 700

7 & 8 −2130 ±550 1030

9 & 10 −1460 ±595 720

11 −1340 0 745

12 −4020 −300 765

13 −3150 0 1060

Tabelle 4.7: Lage der Antennen am Kfz im lokalen Koordinatensystem.

Diese Lage wird für die folgenden Simulationen gebraucht, da durch Ray-
Tracing das einfallende Wellenfeld von einem Sender im Ursprung des lokalen
Koordinatensystems berechnet wird. Durch Extrapolation der Wellen zum Ort
der Antennen kann das Wellenfeld in der Umgebung der Antenne bestimmt
werden, siehe dazu Kapitel 2.4.

Korrelationseigenschaften

Für die Berechnung der Leistungskorrelation zwischen den Antennenpaaren
wird das in Kapitel 2.4 gegebene Kanalmodell verwendet. Geringe Korrelati-
on zwischen den Empfangsleistungen von Antennen in einer Antennengruppe
für Diversity bildet die Basis für ein effizientes Diversity-System. Der Lei-
stungskorrelationskoeffizient hat sich in der Literatur zur Bestimmung der
Korrelation zwischen den Empfangssignalen zweier Antennen etabliert, siehe
[KBW99, FJ94].

ρe,vivj
≈ |ρv,vi,ξ1

vj,ξ1
+ ρv,vi,ξ2

vj,ξ2
|2 (4.1)

mit

ρv,vi,ξl
vj,ξl

=

∮

4π

(Eξl
(~xi)Ci,ξl

)(Eξl
(~xi)Cj,ξl

)∗

(|Eξl
(~xj)Ci,ξl

|2 + |Eξl
(~xj)Cj,ξl

|2)dΩ (4.2)

mit Ci,ξl
der Richtcharakteristik in ξl Polarisation und ~xi die Lage der Anten-

ne i. In der Literatur werden Korrelationen bis ca. ρe,vivj
= 0, 4− 0, 5 für ein

Diversity-System als akzeptabel beschrieben [Jak74]. Folgend wird die Lei-
stungskorrelation für die oben beschriebenen Antennen am Fahrzeugmodell
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4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration

berechnet. Die Leistungskorrelation ist durch den relativen Abstand der An-
tennen und den Funkkanal frequenzabhängig, weswegen der Erwartungswert
der Leistungskorrelation zwischen 88,8 MHz und 108,0 MHz berechnet und
hier angegeben wird.

Für die vertikale und horizontale Polarisation am Sender ergibt sich der
Erwartungswert der Leistungskorrelation zwischen den Antennen wie in Ab-
bildung 4.2.2 und 4.2.2 gezeigt.

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Ant−Nr.

L
e

is
tu

n
g

s
k
o

rr
e

la
ti
o

n
s
k
o

e
ff

iz
ie

n
t

ρ
e
,h

Abbildung 4.8: Erwartungswert des Leistungskorrelationskoeffizienten für die
Antennenpaare, gegeben in den Tabellen 4.1, 4.3 und 4.5
für horizontale Polarisation am Sender (Schwarz: Anten-
ne 1 → weiß: Antenne 13).
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Abbildung 4.9: Erwartungswert des Leistungskorrelationskoeffizienten für die
Antennenpaare, gegeben in den Tabellen 4.1, 4.3 und 4.5 für
vertikale Polarisation am Sender (Schwarz: Antenne 1 → weiß:
Antenne 13).
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Wie sich an der Leistungskorrelation zeigt, sind die Antennen im Spie-
gelgehäuse für die jeweiligen Spiegelpaare und zusätzlich mit den Antennen
Ant-Nr. 9 – Ant-Nr. 13 zu einem Diversity-System kombinierbar, wobei die
Antenne Ant-Nr. 11 unter den Frontscheibenantennen die geringste Leistungs-
korrelation mit den Antennen im Spiegelgehäuse aufweist.

Kumulative Empfangseigenschaften

Neben den Korrelationseigenschaften ist die mittlere Empfangsleistung der
Antennen maßgeblich. Zur Analyse dieser Empfangsleistung wurde das in
Kapitel 2.4 vorgestellte Kanalmodell gewählt. Für die Berechnung der ku-
mulativen Empfangsleistungen werden die Antennen an jedem mit Ray-Tra-
cing berechneten Ort in der Oststadt positioniert und die Empfangsleistung
berechnet.

PR,i,~xi
=

λ2

8π
GR,i

1

ZF0

∣

∣

∣

∣

∣

N
∑

n=1

CR,i(ψn, θn) ·ER(ψn, θn, ~xi)

∣

∣

∣

∣

∣

2

(4.3)

Mit GR,i dem Gewinn, N der Anzahl der einfallenden Pfade, ~xi dem Ort
und CR,i der richtungsaufgelösten Richtcharakteristik der jeweiligen Antenne
i. Zwischen den verschiedenen Antennenpositionen im Stadtgebiet wird die
Orientierung des Fahrzeugs im Azimutebene ohne Vorzugsrichtung variiert,
so dass jede Orientierung im Azimut gleich wahrscheinlich ist. In Abbildung
4.10 ist die kumulative Empfangsleistung der Antennen für die horizontale
Polarisation am Sender dargestellt.

Für die Auswertung wird die 10 % Outage Empfangsleistung verwendet.
Das ist die Empfangsleistung, die in 90 % der Fälle überschritten wird. Eine
Übersicht dieser Empfangsleistungen ist in Tabelle 4.8 gegeben.

Antennen Position P10% in dB Antennen Position P10% in dB

Spiegel Flächenant. l. -60 dB Spiegel Flächenant. r. -61 dB
Spiegel Drahtant. l. -55 dB Spiegel Drahtant. r. -56 dB
Scheibenant. v. l. -60 dB Scheibenant. v. r. -59 dB
Scheibenant. v. o. l. -62 dB Scheibenant. v. o. r. -63 dB
Scheibenant. v. u. l. -61 dB Scheibenant. v. u. r. -60 dB
Scheibenant. v. m. -62 dB
Scheibenant. h. w. -57 dB Scheibenant. h. s. -69 dB

Tabelle 4.8: 10 % Outage Empfangsleistung der Antennen am Kraftfahrzeug
für das Ray-Tracing Szenario in der Karlsruher Oststadt.

Die 10 % Outage Empfangsleistung ist bei den Spiegel Drahtantennen
um 5 dB höher als die der Spiegel Flächenantennen. Die Antennen in der
Frontscheibe erreichen eine Empfangsleistung von ca. −60 dBm, sie empfan-
gen somit eine Leistung in der Größenordnung der Spiegel Flächenantennen.
68



4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration
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Abbildung 4.10: Kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung der Empfangspe-
gel der Antennen am Kraftfahrzeug.

Die waagerecht in die Heckscheibe integrierte Antenne (Scheibenant. h. w.)
ist mit einer Empfangsleistung in 90 % der Fälle über −57 dBm und somit
zwischen den Spiegel Drahtantennen und den Spiegel Flächenantennen. Die
geringste Empfangsleistung wird mit der Scheibenantenne, die senkrecht in
die Heckscheibe integriert ist, empfangen.

Wie in Kapitel 2.3.3 beschrieben, ist für den Rundfunkempfang nicht die
Erhöhung der Datenrate sondern die Erhöhung der Ausfallsicherheit des Emp-
fangssystems von Interesse. Eine vertikale Bewertung der kumulativen Emp-
fangsleistungseigenschaften, wie in Kapitel 2.3.3 gezeigt, ist daher notwendig.
Nach Gleichung (2.34) lässt sich der Quality Faktor qi,60 für die Antennen bei
einer Empfangsleistungsgrenze von −60 dBm berechnen. Es ergibt sich das in
Tabelle 4.9 zusammengefasste Ergebnis.

4.2.3 Diversity Leistungsfähigkeit und Gewinn

Im vorangegangenen Unterkapitel wurden die einzelnen Antennen separat und
in Gruppen von zwei Antennen durch die Leistungskorrelationseigenschaf-
ten bewertet. Da die Leistungsfähigkeit des Systems zusätzlich den Zusam-
menschluss verschiedener Antennen und eine festgelegte Methodik der Kom-
bination der Empfangssignale erfordert, werden in diesem Kapitel die Systeme
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Antennen Position qi,60 in dB Antennen Position qi,60 in dB

Spiegel Flächenant. l. 20 dB Spiegel Flächenant. r. 19,5 dB
Spiegel Drahtant. l. 24,17 dB Spiegel Drahtant. r. 23,7 dB
Scheibenant. v. l. 19,8 dB Scheibenant. v. r. 20,6 dB
Scheibenant. v. o. l. 17,9 dB Scheibenant. v. o. r. 16,8 dB
Scheibenant. v. u. l. 19,1 dB Scheibenant. v. u. r. 20,4 dB
Scheibenant. v. m. 17,6 dB
Scheibenant. h. w. 23,0 dB Scheibenant. h. s. 11,9 dB

Tabelle 4.9: Quality Faktor qi,60 der Antennen am Kraftfahrzeug bei einer
unteren Empfangsleistungsgrenze von Pmin = −60 dBm.

bestehend aus Antennen und Antennen-Diversity System beurteilt.

Vergleich der Diversity Leistungsfähigkeit

Basierend auf den zuvor durchgeführten Korrelationsuntersuchungen werden
die Antennen bezüglich der Korrelationseigenschaften zu Diversity tauglichen
Gruppen zusammengefasst. Dabei ergeben sich die in Tabelle 4.10 gezeigten
Antennenkombinationen.

Gruppe Antennen Beschreibung

1 Ant-Nr. 1 Flächenantennen im Spiegelgehäuse links

Ant-Nr. 2 Flächenantennen im Spiegelgehäuse rechts

Ant-Nr. 12 die Scheibenantenne in der Heckscheibe waagerecht

2 Ant-Nr. 3 Drahtantennen im Spiegelgehäuse links

Ant-Nr. 4 Drahtantennen im Spiegelgehäuse rechts

Ant-Nr. 12 und die Scheibenantenne in der Heckscheibe waagerecht

3 Ant-Nr. 5 Frontscheibenantenne links

Ant-Nr. 6 Frontscheibenantenne rechts

Ant-Nr. 11 Frontscheibenantenne mittig

4 Ant-Nr. 5 Frontscheibenantenne links

Ant-Nr. 6 Frontscheibenantenne rechts

Ant-Nr. 11 Frontscheibenantenne mittig

Ant-Nr. 10 Frontscheibenantenne unten rechts

Tabelle 4.10: Antennenkombinationen am Kraftfahrzeug. Gruppe 1 und 2 ba-
sierend auf den Leistungskorrelationseigenschaften und Emp-
fangsleistungseigenschaften ausgewählt. Gruppe 3 und 4 aus
Kostengründen ausgewählt. Lage der Antennen gemäß Abbil-
dung 4.3 und Abbildung 4.6.
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4.2 Simulative Untersuchungen zur Antennenintegration

Antennengruppe 4, bestehend aus vier Antennen in der Frontscheibe und
bildet damit eine Ausnahme, da alle anderen Antennengruppen aus 3 Anten-
nen gebildet sind. Sie wurde, basierend auf einer serienmäßigen, für Diversity
verwendeten Frontscheibe, zusammengestellt.

Abbildung 4.11 zeigt die kumulative Verteilung der Empfangsleistung der
Antennengruppen mit einem Scanning-Diversity-System (Scan) und einem
Maximum-Ratio-Combining Diversity-System (MRC).
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Abbildung 4.11: Kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung der Empfangslei-
stungen mit einem Diversity-System, basierend auf Scanning-
Diversity (Scan) und Maximum-Ratio-Combining Diversity-
System (MRC) für die in Tabelle 4.10 gegebenen Antennen-
kombinationen.

Hier wird deutlich, dass mit der selben Antennengruppe unter den identi-
schen Bedingungen mit MRC eine imMittel um 3 dB höhere Empfangsleistung
zu erwarten ist. Die Ausfallrate bei Pr,min = −60 dBm von Scanning-Diversity
wird um ca. 1 % vermindert mit MRC-Diversity. Der Improvement Faktor if
aus Kapitel 2.3.3 ist in Tabelle 4.7 für die verschiedenen Antennengruppen
sowohl für Scanning-Diversity als auch MRC-Diversity gegeben.

Wie zu erkennen ist, kann für die untersuchten Antennensysteme durch
MRC-Diversity im Vergleich zum Scanning-Diversity eine Steigerung des Im-
provement Faktors von zwischen 1 dB und 2, 8 dB erzielt werden. Für MRC-
Diversity weisen die Antennengruppe 2 und die Antennengruppe 4 einen iden-
tischen Improvement Faktor auf, was bedeutet, dass beide Antennensyste-
me eine gleiche Qualität des Empfangssignals aufweisen. Jedoch ist hier zu
beachten, dass Antennengruppe 2 mit nur drei anstatt vier Antennen aus-
kommt. Der Improvement Faktor der Antennengruppe 1 mit MRC-Diversity
ist 28, 9 dB, was für die drei untersuchten drei Antennen Diversity Systeme,
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Gruppe Scan-Diversity MRC-Diversity

1 27, 5 dB 28, 9 dB

2 29, 1 dB 30, 5 dB

3 25, 2 dB 28, 0 dB

4 28, 0 dB 30, 5 dB

Tabelle 4.11: Improvement Faktor der Antennensysteme am Kraftfahrzeug
aus Tabelle 4.10 für Scanning-Diversity und MRC-Diversity.

Gruppe 1, Gruppe 2 und Gruppe 3, das zweitbeste Ergebnis bedeutet. Den ge-
ringsten Improvement Faktor weist die Antennengruppe 3, mit if = 28dB auf.
Mit MRC-Diversity weisen somit die Antennensysteme, welche die Antennen
im Spiegelgehäuse mit verwenden, eine bessere Empfangsqualität auf.

Ein ähnliches Bild ergibt sich bei einer Auswertung mit Scanning-Diver-
sity. Unter den Antennensystemen mit 3 Antennen ist wieder die Antennen-
kombination aus Scheibenantennen mit if = 25, 2 dB am schlechtesten. Die
Antennengruppe 1 mit Flächenantennen im Spiegelgehäuse und einer Heck-
scheibenantenne ist mit if = 27, 5 dB nur um 0, 5 dB schlechter als das Anten-
nensystem mit vier Antennen in der Frontscheibe. Der höchste Improvement
Faktor ist mit Scanning-Diversity durch die Verwendung der Drahtantennen
im Spiegelgehäuse if = 29, 1 dB. Zu beachten ist hier, dass die Antennen-
gruppen 1–3 Antennensysteme mit 3 Antennen sind. Demgegenüber ist die
Antennengruppe 4 eine Antennengruppe mit vier Antennen.

4.3 Messtechnische Untersuchungen zur

Antennenintegration

Das für die messtechnischen Untersuchungen zur Verfügung stehende Fahr-
zeug war serienmäßig mit einer Antenne in der Frontscheibe, folgend als „Sin-
gle-Frontscheibenantenne“ bezeichnet, ausgestattet. Weitere Messungen wur-
den an Sportwagen unterschiedlichen Typs durchgeführt, welche auch über
eine serienmäßige Diversity-Frontscheibenantenne verfügten. Die Konfigura-
tion der serienmäßigen Diversity-Frontscheibenantenne entsprach in etwa der
Antennenkombination der Gruppe 4 aus Kapitel 4.2.3. Die Messungen wurden
anhand den in Kapitel 3.3 gegebenen Szenarien in Karlsruhe durchgeführt.

4.3.1 Realisierung von Antennen im Spiegelgehäuse

Für einen messtechnischen Vergleich der Antennen am Kraftfahrzeug wur-
den die schon im vorangegangenen Kapitel eingeführten zwei Konfigurationen,
72



4.3 Messtechnische Untersuchungen zur Antennenintegration

Drahtantenne im Spiegelgehäuse und Flächenantenne im Spiegelgehäuse, auf-
gebaut.

Drahtantenne im Außenspiegelgehäuse

Das Antennenelement ist ein Kupferdraht, der so geformt ist, dass er sich
an die Innenseite des Spiegelgehäuses ohne großen Abstand anschmiegt. Der
Abstand zwischen metallischem Spiegelträger und der Antenne wird dabei
durch die Lage des Drahtes maximiert. Damit kann jedoch nicht der identi-
sche Stand der Simulationen hergestellt werden, da dort der metallische Spie-
gelträger von der Kraftfahrzeugkarosserie nicht leitend abgekoppelt ist. Der
Einbau der Drahtantenne ist in Abbildung 4.12 gezeigt.

Abbildung 4.12: Versilberter Kupferdraht als Antenne im Kunststoffspiegel-
gehäuse eines Außenspiegels für den Porsche Boxster S durch
Klebestreifen fixiert.

Der Drahtdurchmesser ist 0, 5mm und die Drahtlänge beträgt 31 cm. Die
Antenne ist durch ein passives Anpassnetzwerk aus konzentrierten Elemen-
ten an ein Antennenkabel (RG 174) mit einer Impedanz ZL = 50Ω angepasst.
Das Anpassnetzwerk besteht, wie in Abbildung 4.13 gezeigt, aus einer Serien-
induktivität und einer Parallelkapazität.

Hierdurch kann unter Annahme von verlustlosen Bauelementen eine
schmalbandige Anpassung der Antennen vorgenommen werden. Für einen
späteren Serieneinsatz muss eine breitbandige Lösung eingesetzt werden. Hier
bieten sich aktive Antennenverstärker wie in der Dissertation von Ashraf Ra-
madan gezeigt an [Ram05].

Flächenantenne im Außenspiegelgehäuse

Zur metallischen Auskleidung des Fahrer- und Beifahrer-Spiegelgehäuses wird
eine Kupferfolie verwendet. In einem Serieneinsatz kann diese Kupferfolie
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Z    (f)ant L

C

Eeff

Antenne Anpassnetzwerk

Abbildung 4.13: Schematische Darstellung der Antenne und des Anpassnetz-
werks zur schmalbandigen Anpassung der Antenne an eine
ZL = 50 Ω Koaxialleitung.

durch andere Folien oder feinmaschige Drahtgeflechte ersetzt werden oder di-
rekt als eine metallische Fläche am Spiegelgehäuse aufgedampft werden. Wie
auch bei der Drahtantenne muss darauf geachtet werden, dass der Abstand
vom Antennenelement zur Massefläche, der Spiegelträger, maximal ist. Eine
Montage der metallischen Fläche an der Außenseite des Spiegelgehäuses ist
für einen späteren Serieneinsatz sinnvoll. Für eine optimale Funktionsweise
der Antenne ist zudem eine Ausführung des Spiegelträgers aus Kunststoff
wünschenswert. Der Einbau der Flächenantenne in ein Spiegelgehäuse ist in
Abbildung 4.14 zu sehen.

Abbildung 4.14: Kupferfolie im Außenspiegel als Antenne. Im Vordergrund
die elektromechanische Spiegel Halterung und Verstellung.

Die Speisung der Antenne erfolgt ebenfalls durch ein passives Anpassnetz-
werk wie in Abbildung 4.13 zu erkennen.
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4.3 Messtechnische Untersuchungen zur Antennenintegration

4.3.2 Messtechnischer Vergleich der Antennensysteme

Die Messungen wurden mit dem in Kapitel 3 vorgestellten Messsystem durch-
geführt. Dabei wurden die aufgezeichneten Empfangspegel für die verschie-
denen Szenarien ausgewertet. Für eine passive Drahtantenne im Spiegelge-
häuse und die aktive Single Frontscheibenantenne ergibt sich bei einer Un-
terschreitungswahrscheinlichkeit von 0,2 ein Unterschied des Empfangspegels
von 7, 7 dB. Für große Empfangspegel mit einer Unterschreitungswahrschein-
lichkeit von 0,8 steigt dieser Abstand auf 8, 7 dB an. Die aktive Single Front-
scheibenantenne weist somit eine deutlich höhere Qualität auf. Mit der pas-
siven Flächenantenne im Spiegelgehäuse ergibt sich ein Unterschied zwischen
der Flächenantenne und der aktiven Single Frontscheibenantenne von 4 dB –
10 dB. Die Pegelunterschiede der passiven Drahtantenne bzw. der Flächen-
antennen im Spiegelgehäuse zur aktiven Single Frontscheibenantenne können
durch eine aktive Ausführung mit einem zusätzlichen Verstärker, bei ausrei-
chendem Signal zu Rauschverhältnis vor der Verstärkung, ausgeglichen wer-
den.

Trotz der großen Leistungsunterschiede zwischen der Serien Single Front-
scheibenantenne und den passiven Spiegelantennen kann ein Scanning-Di-
verstiy die Leistungsfähigkeit derart steigern, dass geringe Empfangspegel,
PR < −65 dBm, seltener auftreten.
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Abbildung 4.15: Kumulative Wahrscheinlichkeit der passiven Flächenanten-
nen im Spiegelgehäuse rechts und links, Switch-Diversity für
diese passiven Antennen und aktiven Single Frontscheiben-
antenne.

Durch das Scanning-Diversity-System kann der Empfangspegel für sehr
kleine Empfangsleistungen um ca. 6 dB erhöht werden, was auf den hohen
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4 Antennenintegration in Kraftfahrzeuge

Diversity-Gewinn dieser Antennenkombination zurückzuführen ist. Eine zu-
sätzliche Verstärkung der Flächenantennen würde die entsprechende Kurven
in Abbildung 4.15 nach rechts verschieben. Genauso würde dann die Kurve des
Scanning-Diversity nach links verschoben werden. Durch die Steilheit dieser
Kurve kann trotz der Verstärkung der maximale Empfangspegel eingehalten
werden. Es ist damit eine weitaus bessere Empfangsqualität, abhängig vom
Gewinn der Antennenverstärker, im Vergleich zur Single Frontscheibenanten-
ne, erzielbar.

Für eine Bestimmung des Signal zu Rauschverhältnis an der jeweiligen
Antennenposition wird eine Messung der Rauschleistung in einem Frequenz-
bereich von 70 MHz – 110 MHz durchgeführt. Dabei werden die folgenden
Zustände des Fahrzeugs unterschieden:

• Nullmessung (Subscript 0): hierbei ist die Versorgungsspannung des
Fahrzeugs abgeklemmt; die Versorgung eines möglichen Antennenver-
stärkers ist extern, außerhalb der Messkammer, untergebracht.

• Zündung ein (Subscript z): hierbei ist die Zündung des Fahrzeugs ein-
geschaltet.

• Motor ein (Subscript m): der Motor des Fahrzeugs ist eingeschaltet.

Mit der Single Frontscheibenantenne wurde eine mittlere Rauschleistung
von Pns0 = −106, 5 dBm bei Nullmessung gemessen. Als Rauschleistung mit
der passiven Flächenantenne im Spiegelgehäuse links ergab sich eine mitt-
lere Rauschleistung von Pnf0 = −108, 5 dBm. Der integrierte Verstärker für
die Single Frontscheibenantenne erzeugt somit bei der Nullmessung ca.
2 dB mehr Rauschleistung. Der Mittelwert der empfangenen Rauschlei-
stung bei eingeschalteter Zündung mit der Single Frontscheibenantenne ist
Pnsz = −98, 8 dBm, und mit der Flächenantenne Pnfz = −104, 6 dBm. Durch
das Einschalten des Motors wird keine gravierende Erhöhung der Rauschlei-
stung sichtbar, Pnsm = −98, 5 dBm, Pnfm = −104, 6 dBm.

Durch Messungen im Stadtgebiet von Karlsruhe mit den passiven Spiege-
lantennen und der Single Frontscheibenantenne konnte gezeigt werden, dass
durch die Antennen im Spiegelgehäuse das SNR um bis zu 6 dB, wie in Ab-
bildung 4.16 gezeigt, verbessert werden kann.

4.4 Fazit

In diesem Kapitel wurde gezeigt, wie anhand von Simulationen Antennensy-
steme für Kraftfahrzeuge entworfen werden. Dazu ist nicht nur eine Betrach-
tung der Antennen selbst ausreichend, sondern eine vollständige Systembe-
trachtung, inklusive Kanal ist notwendig. Die hier vorgestellten Antennen im
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4.4 Fazit

Abbildung 4.16: Signal zu Rauschverhältnis der passiven Flächenantennen im
Spiegelgehäuse und der aktiven Single Frontscheibenantenne

Spiegelgehäuse haben sowohl in den Simulationen als auch in den Messungen
ihr hohes Potenzial für zukünftige Diversity-Systeme für den mobilen Rund-
funkempfang am Kraftfahrzeug unter Beweis gestellt.
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5 Antennen zur Integration in
Kleingeräte

Der Funktionsumfang kleiner mobiler Geräte ist in den letzten Jahren stark
angewachsen. Diese neue Funktionalität geht einher mit einer gestiegenen An-
forderung sowohl an die Datenrate als auch an die Verlässlichkeit einer Ver-
bindung zum Datenaustausch. Ein mögliches, heute schon in vielen Bereichen
standardmäßig eingesetztes Netzwerk ist das Wireless Local Area Network
(WLAN). Erste WLAN Netzwerke, die nach dem 802.11b Standard arbeite-
ten, basierten auf Direct Sequence Spread Spectrum und erzielten eine Daten-
rate von bis zu 11MBit/s bei einem minimalen Empfangspegel von −87 dBm
[Net06]. Dagegen kann mit den heute weit verbreiteten WLAN Systemen nach
dem 802.11a/g Standard eine Datenrate von bis zu 54MBit/s bei einem mi-
nimalen Empfangspegel von −70 dBm mit Orthogonal Frequency Division
Multiplexing erzielt werden. Auch diese Datenrate wird in absehbarer Zeit
nicht ausreichen um die neuen Dienste wie Kommunikations-, Video- und Da-
tendienste in befriedigender Geschwindigkeit zu nutzen. Der Trend geht somit
eindeutig zu Mehrantennensystemen, bei denen die Subkanäle im Funkkanal
genutzt werden, um parallel Daten auf diesen zu übertragen. Ein Standard,
der dafür geplant ist, ist der WLAN 802.11n Standard.

Schon heute beanspruchen neben Batterie, Anzeigefeld und Bedienfeld die
integrierten Antennen viel Platz in einem mobilen Gerät wie beispielsweise ei-
nem PDA. Eine Miniaturisierung der Antennen für eine Integration ist somit
unumgänglich. Da Antennen den Übergang zwischen einer leitungsgebunde-
nen Welle und einer Freiraumwelle darstellen, ist ihre Größe, wie in Kapitel
2.2 beschrieben, nicht beliebig reduzierbar [McL96, Har60].

Im Kapitel 5.1 wird die Inverted-F Antenne von einer Monopolantenne
abgeleitet und Möglichkeiten, wie die Fußpunktimpedanz der Antenne be-
einflusst werden kann, vorgestellt. Ziel ist es vor der Miniaturisierung der
tendenziell abnehmenden Fußpunktimpedanz bei der Miniaturisierung durch
eine maximalen Fußpunktimpedanz der unbelasteten Antenne vorzubeugen.
Durch eine symmetrische Ausführung der Inverted-F Antenne kann die Mas-
sefläche vernachlässigt und so die Antenne optimal auf kleine Platinen inte-
griert werden. Im folgenden Kapitel 5.2 wird diese Antenne in ihrer Größe
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5 Antennen zur Integration in Kleingeräte

reduziert, so dass sie in kleine mobile Geräte integrierbar ist. Hierzu wird so-
wohl eine induktive als auch eine kapazitive Belastung der Antenne analysiert
und angewandt. Abschließend wird die Antenne durch parasitäre Elemente
multibandfähig gemacht, so dass beide WLAN Frequenzbänder, bei 2, 45 GHz
und 5, 2GHz, gleichzeitig abgedeckt werden können.

5.1 Evolution der Inverted-F Antenne

Die wohl bekannteste Antenne ist die Dipolantenne. Ihre Länge ist mit einer
halben Wellenlänge bei weitem zu groß für eine Integration in kleine mobile
Geräte, wie beispielsweise einem PDA, der in Kapitel 6 vorgestellt wird. Unter
Ausnutzung des Strom-Spiegelungsprinzips kann eine Hälfte der Dipolantenne
durch eine unendlich ausgedehnte, leitende Ebene, senkrecht zur Dipolachse,
ersetzt werden. Man erhält so eine Monopolantenne, die heute noch für die
verschiedensten Dienste bei Fahrzeugen oder bei Wireless Routern zur Da-
tenkommunikation via WLAN zu finden ist. Die Größe der Antenne ändert
sich jedoch durch die unendlich große Massefläche nicht, da der minimal um-
schließende Kugelradius nach Definition der kleinen Antennen, Kapitel 2.2
Abbildung 2.2, das Spiegelbild der Antenne enthält.

Durch Abwinkeln des Monopols über einer leitenden Massefläche entsteht
die sogenannte Inverted-L Antenne (ILA), siehe Abbildung 5.1(a). Die Arm-
länge parallel zur Massefläche wird als Länge L und der vertikale Teil der
Antenne wird als Höhe H, Abbildung 5.1(a), bezeichnet. Analog zur Mono-
polantenne ist die Resonanzfrequenz von der Gesamtlänge T ab.

T = L + H ≈ λ0,res

4
(5.1)

Im Gegensatz zur Monopol-Antenne weist die ILA eine variable Ein-
gangsimpedanz zwischen Zres = 35 Ω und Zres = 3Ω und der Größe kr′ in
Abhängigkeit der Höhe H auf [SWKW03]. Mit steigender Höhe H nähert sich
ihr Aussehen und ihre Eingangsimpedanz der eines Monopols bei Resonanz
an.

Für eine variable Anpassung der Eingangsimpedanz wird an das vertika-
le Ende der ILA ein weiteres L-förmiges Element im Abstand D angehängt
(Abbildung 5.1(b)). Durch diesen sogenannten Stub, der Länge D + H kann
eine Anpassung der Fußpunktimpedanz an eine bestimmte Impedanz, meist
50Ω, vorgenommen werden. Die Antenne kann so in einem weiten Bereich
angepasst werden. Im Hinblick auf die Ähnlichkeit zum Buchstaben „F“ wird
diese Anordnung Inverted-F Antenne genannt.

Eine ausführliche Analyse der einzelnen Parameter einer Inverted-F Anten-
ne und deren Auswirkung auf die Resonanzfrequenz, die Fußpunktimpedanz
und die Bandbreite der Antenne findet sich in [SWKW03].
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Massefläche

H

L

(a) Inverted L-Antenne (ILA).

Massefläche

H

L

W

D

(b) Inverted-F Antenne (IFA).

Abbildung 5.1: Prinzipieller Aufbau der Inverted L-Antenne (links) und der
Inverted-F Antenne (rechts).

Durch eine Miniaturisierung einer Antenne wird tendenziell die Fußpunk-
timpedanz geringer und gleichzeitig nimmt die Bandbreite der Antenne ab.
Ziel ist es eine möglichst hohe Fußpunktimpedanz bei einer nicht miniaturi-
sierten Antenne zu erhalten, wenn diese als Ausgangspunkt einer Miniaturi-
sierung verwendet werden soll.

5.1.1 Fußpunktimpedanz und Speisepunkt einer
Inverted-F Antenne

Wie zuvor beschrieben wird die Resonanzfrequenz einer unbelasteten
Inverted-F Antennen durch die resonante Länge T bestimmt. In diesem Fall
fließt der Oberflächenstrom hauptsächlich auf dem inneren vertikalen Leiter
und klingt auf dem Leiter der Länge T in ähnlicher Weise wie bei einem Mo-
nopol zur Spitze hin ab. Der Stub ist bei Resonanz nur mit einem Bruchteil
des Oberflächenstromes des vertikalen Teils der Inverted-F Antenne belastet.

Es hat sich gezeigt, dass die Inverted-F Antenne mit Speisung des inneren
Elements variabel an eine Impedanz, abhängig von der Höhe H, von bis zu ca.
50Ω durch Anpassung der Stublänge angepasst werden kann. Als Beispiel ist
in Abbildung 5.2(b) die Fußpunktimpedanz, getrennt nach Imaginärteil ℑ(Zi)
und Realteil ℜ(Zi), einer Inverted-F Antenne für 2, 45GHz gezeigt. Bei einer
Miniaturisierung hat sich gezeigt, dass eine direkte Anpassung der Antenne
an 50Ω nicht mehr möglich ist.

Die Stromverteilung auf der Antenne legt nahe, die Speisung, wie in Ab-
bildung 5.2(a) gezeigt, im Stub vorzunehmen. Hierdurch muss nur ein kleiner
Teil des Oberflächenstromes durch die Quelle fließen. Wie zu erkennen in
Abbildung 5.2(b) kann durch diese Veränderung der Speisung der Antenne
eine bis dreimal höhere Fußpunktimpedanz, hier Za = 142 Ω, erzielt werden.
Die Resonanzfrequenz und die Bandbreite der Antenne bleiben jedoch nahezu
erhalten.

Durch die Änderung des Speisepunktes ist die Inverted-F Antenne sowohl
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Abbildung 5.2: (a) Anregung des äußeren vertikalen Leiters und (b) Vergleich
der Fußpunktimpedanz (Z11) bei Speisung des inneren Leiters
(Zi) und bei Speisung des äußeren vertikalen Leiter (Za) der
Inverted-F Antenne.

von ihrer ursprünglichen Größe, die kleiner als eine Dipolantenne ist, als auch
durch ihre nun hohe Fußpunktimpedanz für eine Miniaturisierung geeignet.

5.1.2 Die symmetrische Inverted-F Antenne

Bisher wurde eine unsymmetrische Inverted-F Antenne betrachtet. Diese be-
sitzt eine als unendlich angenommene Größe der Massefläche. Damit die Cha-
rakterisierung der Inverted-F Antenne unabhängig von der Massefläche durch-
geführt werden kann, wird eine symmetrische Inverted-F Antenne für die fol-
genden Untersuchungen verwendet. In Abbildung 5.3 ist der Aufbau einer
symmetrischen Inverted-F Antenne zu sehen. Abgesehen vom Einfluss der
begrenzten Massefläche auf die Charakteristik der Antenne hat ein symme-
trischer Aufbau der Antenne gerade für mobile Kleingeräte große Vorteile.

Bei einer unsymmetrischen Antenne können der Gewinn und die Fußpunk-
timpedanz stark durch Objekte in der Nähe der Antenne beeinflusst werden.
Beispielsweise kann durch eine Hand oder ein Kopf in der Nähe der Antenne
der Gewinn um 6 dB bis 10 dB reduziert werden [MFF02]. Des Weiteren wur-
de in [FMI+99] Untersuchungen durchgeführt, die eine große Reduktion der
Strahlenbelastung des Nutzers bei Verwendung einer symmetrisch gespeisten
Loop Antenne im Vergleich zu einer unsymmetrisch gespeisten, aufwiesen.
Genauso wurde anhand einer symmetrischen bifilaren Helix Antenne gezeigt,
dass die spezifische Absorptionsrate (SAR) reduziert werden kann [LVS+98].

Aus technischer Sicht werden Forschungsarbeiten auf dem Gebiet der IC-
Beschaltung für Mobiltelefone durchgeführt, die sich auf eine symmetrische Si-
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L

W

D

H

Abbildung 5.3: Aufbau der symmetrischen Inverted-F Antenne zur Miniatu-
risierung und zur Integration in mobile Geräte.

gnalverarbeitung und Leistungsverstärkung konzentrieren [Hei99]. Eine sym-
metrische Inverted-F Antenne ist nicht nur eine einfache Möglichkeit zur Un-
tersuchung der Eigenschaften der Antennen ohne eine Massefläche, sondern
kann zukünftig gewinnbringend in modernen Frontends eingesetzt werden.

Durch eine Ausführung der Inverted-F Antenne als symmetrische Antenne
verdoppelt sich die Fußpunktimpedanz der Antenne. Somit wirkt sich eine
Symmetrierung der Antenne positiv auf eine Miniaturisierung aus.

5.2 Größenreduktion einer Inverted-F Antenne

Im Folgenden wird von einer symmetrischen, auf einem Substrat geätzten
Inverted-F Antenne ausgegangen. Die Resonanzfrequenz der unbelasteten
Inverted-F Antenne wird wieder durch die resonante Länge T bestimmt, sie-
he dazu auch Gleichung (5.1). Die einzelnen Leitungsstücke werden gemäß
[RM97] in einem Leitungsmodell für ideale, verlustfreie Materialien nach Ab-
bildung 5.4 zusammengefasst.

L C
X R X

H

H D

D L

H

H L

Abbildung 5.4: Leitungsmodell der Inverted-F Antenne.

Die einzelnen Leitungsstücke D, L und H werden durch ihre Länge in
Bezug auf die Wellenzahl angegeben. Für eine unbelastete Inverted-F Antenne
sind XC und XL nicht vorhanden. R ist der Strahlungswiderstand und erzeugt
die Strahlungsverluste.
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5 Antennen zur Integration in Kleingeräte

Für eine Reduktion der Größe der Antenne werden die Blindwiderstän-
de XC und XL in das Modell eingebracht [SWSW04]. Das Leitungsmodell
der Inverted-F Antenne lässt sich daher zu einem Schwingkreis vereinfachen,
dessen Resonanzfrequenz proportional zu den Blindelementen verändert wird.

fres ∝
1√

XCXL

(5.2)

Das Leitungsmodell aus Abbildung 5.4 entspricht somit dem Leitungs-
modell eines Resonators mit induktiven und kapazitiven Anteilen und einem
Strahlungswiderstand R.

Entsprechend dem Leitungsmodell zeigt Abbildung 5.5, an welcher Stelle
die Inverted-F Antenne zusätzlich reaktiv durch XL einer Induktivität und
XC einer Kapazität, belastet werden kann.

H

D L

X
XC

L

Abbildung 5.5: Inverted-F Antenne mit reaktiven Elementen XL und XC .

Eine induktive Last XL am ehemaligen Fußpunkt des resonanten Teils
der Inverted-F Antenne kann die elektrische Länge dieses Teils der Antenne
verkürzen. Gleichermaßen wirkt eine Kapazität XC am offenen Ende des reso-
nanten Teils der Inverted-F Antenne als eine elektrische Verlängerung. Beide
Maßnahmen führen somit zu einer Reduktion der Größe der Antenne. Beide
aufgeführten Maßnahmen werden folgend genauer betrachtet.

5.2.1 Induktive Belastung

Eine Induktivität kann wie oben beschrieben und in Abbildung 5.5 gezeigt in
den resonanten Teil der Inverted-F Antenne eingesetzt werden. Folgend wird
für die Untersuchung eine unbelastete Inverted-F Antenne mit einer Reso-
nanzfrequenz von 2, 44GHz mit einer zusätzlichen Induktivität belastet. In
Abbildung 5.6 ist diese Antenne, auf das Substrat Duroid 5880 mit einer Di-
elektrizitätszahl von εr = 2, 2 geätzt, gezeigt. Als Beispiel ist hier eine 5 nH

84



5.2 Größenreduktion einer Inverted-F Antenne

Spule im Design der Antenne angebracht. Die Größen der Antenne werden re-
lativ zur Wellenlänge der unbelasteten Antenne, hier bei 2, 44GHz, in Tabelle
5.1 angegeben.

Länge in λ/100

H 8

L 16

D 3

W 1,5

Tabelle 5.1: Größen der unbelasteten Inverted-F Antenne zur Untersuchung
einer induktiven Belastung.

Abbildung 5.6: Inverted-F Antenne mit Spule in der Mitte des inneren verti-
kalen Leiters.

In Abbildung 5.7 ist das Simulationsergebnis für die Fußpunktimpedanz,
Resonanzfrequenz und Bandbreite für eine variierende Induktivität aufgetra-
gen. Ein diskretes Bauelement in Form einer Spule senkt diese drei Werte ab,
wie an diesem Ergebnis zu erkennen ist. Es kann so bei gleich bleibender Re-
sonanzfrequenz die Antenne verkleinert werden. Schon kleine Induktivitäten
mit Werten unterhalb 20 nH bewirken einen starken Abfall der Resonanzfre-
quenz gemäß Gleichung (5.2) von ursprünglich 2, 44GHz auf 2, 1GHz. Dies
entspricht einer relativen Änderung von 5%. Dabei sinkt jedoch die Fuß-
punktimpedanz von ursprünglich 150Ω auf 20Ω. Dies bedeutet eine relative
Änderung um 70%. Die Bandbreite reduziert sich von 3, 5% auf 2, 4%.

Hier wird nochmals deutlich, dass eine maximale Eingangsimpedanz als
Ausgangspunkt notwendig ist. Wird die vertikale Leitung des resonanten Teils
der Inverted-F Antenne zusätzlich in der Breite reduziert, so reduziert sich die
Impedanz der Antenne nochmals. Es entsteht durch diese dünne Leitung eine

85



5 Antennen zur Integration in Kleingeräte

0 20 40 60 80
0

50

100

150

Induktivität in nH

Z
in

 i
n

Ω

(a) Fußpunktimpedanz Zin

0 20 40 60 80
2.1

2.15

2.2

2.25

2.3

2.35

2.4

2.45

2.5

Induktivität H in nHR
e
s
o
n
a
n
z
fr

e
q
u
e
n
z
 f
 i
n
 G

H
z

0 20 40 60 80
2.2

2.4

2.6

2.8

3

3.2

3.4

3.6

3.8

B
a
n
d
b
re

it
e
 B

 i
n
 %

(b) (-) Resonanzfrequenz und (- -) Bandbreite

Abbildung 5.7: Einfluss einer zusätzlich eingefügten Induktivität L bei einer
Resonanzfrequenz der unbelasteten Inverted-F Antenne von
f0 = 2, 44GHz.

Frequenz / MHz L′
= 0, 15 λ L′

= 0, 16 λ L′
= 0, 17 λ L′

= 0, 18 λ

900 MHz 195 nH 97 nH 46, 2 nH 19 nH

1800 MHz 108 nH 48, 5 nH 23, 1 nH 9, 5 nH

2450 MHz 84 nH 36 nH 17 nH 7nH

5250 MHz 39, 4 nH 16, 6 nH 8 nH 3, 3 nH

Tabelle 5.2: Benötigte Induktivität, um mit verkürzter Armlänge L′ auf Re-
sonanzfrequenz mit L0 = 0, 19 λ0 zu kommen.

zusätzliche Induktivität, die jedoch im Vergleich zur konzentrierten Indukti-
vität vernachlässigbar ist.

Für die Vollständigkeit der Studie wurden weitere Simulationen für ver-
schiedene Frequenzen durchgeführt. Die Ergebnisse sind in Tabelle 5.2 zusam-
mengefasst. Für diese Simulationen wurde von einer unbelasteten Inverted-F
Antenne mit den folgenden Größen ausgegangen.

• f0 = 2, 44GHz

• λ0 = c0

f0
= 12, 3 cm

• L = 0, 19 λ0

• H = 0, 07 λ0

• D = 0, 03 λ0

• W = 0, 015 λ0.

Im Folgenden wurden Messungen durchgeführt, die oben gemachte Simu-
lationen bestätigen. Dazu wurde eine Inverted-F Antenne mit einer Höhe von
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H = 0, 08 λ, einer Länge L = 0, 16 λ und einer Stublänge D = 0, 05 λ aufge-
baut. Die Leiterbreite wurde für die äußere Struktur gemäß Abbildung 5.6
mit 0, 015 λ und die Dicke des vertikalen inneren Teils der Inverted-F An-
tenne mit 0, 005 λ festgelegt. Durch den dünnen vertikalen Leiter wurde die
Impedanz von 160Ω auf 85Ω reduziert. Die Anpassung der unbelasteten In-
verted-F Antenne mit dünnem Innenleiter ist in Abbildung 5.8(a) zu sehen.
Eine eingebaute Induktivität von 22 nH senkt die Resonanzfrequenz dieser In-
verted-F Antenne derselben Größe um 250 MHz von 2, 38 GHz auf 2, 13GHz
ab. Die relative Bandbreite verkleinert sich gleichzeitig von 7,2% auf 3,2%.
Dieses Verhalten entspricht den Simulationsergebnissen.

Diese Messungen zeigen nur einen Trend, eine exakte Übereinstimmung
ist durch die vorhandenen parasitären Einflüsse der Anschlüsse der Induktivi-
täten nicht zu erreichen. Je nach Größe und ursprünglicher Resonanzfrequenz
der Antenne haben die eingesetzten Induktivitäten unterschiedlichen Einfluss
auf das Verhalten der Inverted-F Antenne. Im Folgenden wird daher eine auf
5GHz optimierte Inverted-F Antenne mit verschiedenen Induktivitäten bela-
stet. Da die Gesamtstruktur im Verhältnis zu den Bauteilen kleiner als bei
2, 44GHz ist, ist ein stärkerer Einfluss der Spulen auf die Resonanzfrequenz
zu erwarten.

Mit steigender Induktivität von 5 nH bis 22 nH sinkt die gemessene Re-
sonanzfrequenz ab, Abbildung 5.8(b). Die variierende Anpassung ist auf das
verwendete Speisenetzwerk mit festem Wellenwiderstand von 50Ω zurückzu-
führen. Durch die eingesetzten Spulen ändert sich die Fußpunktimpedanz und
daher der Reflexionsfaktor beim Übergang vom Speisenetzwerk zur Antenne.

Den Gewinn an der entsprechenden Resonanzfrequenz zeigt Abbildung
5.9. Eine induktive Belastung mit L = 22 nH hat nahezu keinen Einfluss auf
den Gewinn. Aus Abbildung 5.8(b) wird ersichtlich, dass bei der Inverted-
F Antenne ohne Induktivität die Anpassung bei der Resonanzfrequenz um
10 dB geringer ausfällt als bei der Inverted-F Antenne mit einer zusätzlichen
Induktivität. Der maximale Gewinn liegt jeweils knapp unter 2 dBi, was den
Anforderungen zur Integration in kleine, tragbare Geräte genügt.

5.2.2 Planare Ausführung einer induktiven Belastung

Der Herstellungsaufwand kann weiter reduziert werden, indem anstatt teu-
rer diskreter Bauelemente die Induktivität planar ausgeführt wird. Auf dem
Gebiet der Hochfrequenzhalbleiterschaltungen gibt es umfassende Vorlagen
zu planaren Ausführungsformen von Induktivitäten [Sat71, WTS+01], jedoch
beschränken sich diese jeweils auf Mikrostreifenleitungen mit Massefläche.
Studien aus der Mikrostreifenleitungstheorie empfehlen Mäanderstrukturen
[MD05] zur Erzeugung von Induktivitäten. Es handelt sich um rechtwinklig
gebogene Leitungen, die abwechselnd entgegen ihrer Flussrichtung zeigen.
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Abbildung 5.8: (a) Gemessene Anpassung einer Inverted-F Antenne bei
2, 45GHz ohne und mit zusätzlicher Induktivität L = 22 nH.
(b) Gemessene Anpassung einer Inverted-F Antenne bei
5, 2GHz mit unterschiedlicher induktiver Belastung.

Auf dem Gebiet des IC-Design werden zur Herstellung von Widerstän-
den ebenfalls mäanderförmige Leitungen verwendet [MD05]. Hier ist jedoch
das Ziel die Leitungslänge zu erhöhen und dadurch die Impedanz zu erhöhen.
Dennoch können Teile der Ergebnisse beim Design eines Mäanders als Induk-
tivität verwendet werden. Eine Mäanderstruktur mit Ersatzschaltbild ist in
den Abbildungen 5.10(a) und 5.10(b) gezeigt.

Die Kapazität Cm ist die Kapazität zwischen den parallelen Leitungen des
Mäanders. Ctop ist die Kapazität durch die Streufelder der Oberfläche der Mä-
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Abbildung 5.9: Gewinnmessung der Inverted-F Antenne für eine Frequenz von
5, 2GHz in Hauptstrahlrichtung mit und ohne induktive Be-
lastung (L = 22 nH).
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Abbildung 5.10: (a) Ausschnitt aus der mäanderförmigen Leitung zur Erzeu-
gung einer Induktivität und (b) Ersatzschaltbild.

anderstruktur, Rm sind die Leitungsverluste und Lm ist die Induktivität der
Leitung. Die Kapazitäten der Seitenflächen sind im Vergleich zu den paralle-
len Anteilen vernachlässigbar. In Abbildung 5.10(b) ist das Ersatzschaltbild
eines Mäanders gezeigt. Die Kapazität ist parallel zur Induktivität und den
Leitungsverluste, die demgegenüber in Serie sind. Die Kapazitäten Cm kann
nach der folgenden Gleichungen berechnet werden [MD05]

Cm = ε0εr,eff
tcub

(x − d)N
(5.3)

wobei N die Anzahl der parallelen Leitungen des Mäanders und tcu die Dicke
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der Kupferschicht ist. Die Induktivität des Mäanders ergibt sich zu [MD02]

Lm = µ
(x − d)Nb

tcu
(5.4)

Wie zu erkennen stehend die Parameter N , tcu und (x − d) aus den Glei-
chungen (5.3) und (5.4) für die Optimierung des Mäanders als Induktivität
zur Verfügung. Zur Erhaltung der äußeren Höhe 2H wird der Mäander mit
geraden, vertikalen Leiterstücken zum horizontalen Arm hin erweitert. Dabei
wirkt sich die Anzahl der parallelen Leitungen N , die Dicke der Kupferschicht
und der Abstand der parallelen Leitungen antiproportional auf die Induktivi-
tät und die Kapazität aus. Gleichung (5.3) kann in Gleichung (5.4) eingesetzt
werden. Es ergibt sich der einfache Zusammenhang nach folgender Gleichung:

Lm = µε0εr,eff
b2

Cm

= c2
m

b2

Cm

(5.5)

wobei cm die Ausbreitungsgeschwindigkeit im Medium ist. An dieser Glei-
chung wird deutlich, dass die Induktivität und die Kapazität des Mäanders
stark gekoppelt sind. Mit XL der Impedanz einer Induktivität und XC der
Impedanz einer Kapazität ergibt sich für das in Abbildung 5.10(b) gezeigt
Ersatzschaltbild des Mäanders die Impedanz zu:

Zm =
XC( ·XL + Rm)

XC + (XL + Rm)
(5.6)

Eine Inverted F-Antenne mit Mäanderstruktur wird gemäß Abbildung 5.11
aufgebaut. Zur Optimierung der Antenne entstehen durch den Mäander vier

H

D L

b

d

x

Abbildung 5.11: Aufbau einer Inverted-F Antenne mit Mäanderstruktur.

weitere Freiheitsgrade zur Bestimmung der Resonanzfrequenz:

• die Windungszahl N ,
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5.2 Größenreduktion einer Inverted-F Antenne

• der Abstand x zwischen den Leitungen,

• die Leiterdicke d,

• die Windungsbreite b.

Bei sonst gleich bleibenden Parametern erhöht die Anzahl N der Win-
dungen die relative Länge der Mäanderleitung. Wie aus obigen Gleichungen
ersichtlich wächst sowohl die Kapazität als auch die Induktivität linear mit
der Anzahl N der Windungen. Wenn die einzelne Windung induktiv ist, so
steigt die Induktivität der Mäanderstruktur linear mit der Anzahl der Win-
dungen. In Abbildung 5.12 ist sowohl das Simulationsergebnis als auch das
Messergebnis für eine Windungsanzahl von N = 0 . . . 8 gezeigt.

Sowohl für die Messung als auch die Simulation wurden alle übrigen Para-
meter außer der Windungsanzahl N konstant gehalten. In der Simulation nach
Abbildung 5.12(a) fällt die Resonanzfrequenz mit wachsender Windungsan-
zahl stetig ab. Ein identischer Trend ist im Abbildung 5.12(b) der Messungen
zu beobachten. Die relative Bandbreite sinkt von 5,9% bei 2, 55GHz bis auf
4,5% bei 2, 32GHz.

Durch eine zusätzliche Verbreiterung der Windungsbreite b kann die In-
duktivität, wie aus den obigen Formeln (5.3) und (5.4) ersichtlich, vergrößert
werden. In Abbildung 5.13 ist das Simulationsergebnis und das Messergebnis
für eine Breite des Mäanders von b = 0.04 λ und b = 0, 05 λ gezeigt. Dabei
sind die restlichen Parameter der Inverted-F Antenne wie im vorherigen Ab-
schnitt festgelegt. Der Mäander zur induktiven Belastung hat 8 Windungen.

Abschließend wird eine Gewinnmessung durchgeführt. Für einen Vergleich
wird der Gewinn einer unbelasteten Inverted-F Antenne und der mit einer dis-
kreten Spule mit 22 nH belasteten Inverted-F Antenne mit in Abbildung 5.14
eingezeichnet. Hier wurde eine Inverted-F Antenne mit 5 Windungen und
einer Breite des Mäanders von b = 0, 04λ verwendet. Die übrigen Parame-
ter wurden wie oben beschrieben eingesetzt. Wie zu erkennen ergibt sich für
die Antennen ein ausreichender Gewinn zwischen 1, 6 dBi und 2 dBi. Die Fre-
quenzpunkte der maximalen Gewinne, die sich im jeweiligen Resonanzbereich
der entsprechenden Antenne befinden, sind durch die vertikalen, gestrichelten
Linien in Abbildung 5.14 gekennzeichnet.

5.2.3 Planare Ausführung einer kapazitiven Belastung

In Abbildung 5.15 schließt sich am Ende der horizontalen Arme jeweils eine
zusätzliche metallische Fläche an. Sie hat jeweils die Länge u und die Höhe
v und bildet die kapazitive Belastung. Die Kapazität wird bestimmt durch
die Permittivität des Dielektrikums, den Abstand dc = 2H − 2v zwischen den
Metallarmen und der Länge u zwischen den Metallplatten. Hier ergibt sich
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Abbildung 5.12: Abhängigkeit der Anpassung von der Windungsanzahl N des
Mäanders (a) Simulationsergebnis und (b) Messergebnis.

die Kapazität äquivalent zu Gleichung (5.3), wobei N = 1. Es ergibt sich so
die Kapazität zu

C ∼ ε
u

2H − 2v
(5.7)

Abbildung 5.15 zeigt die Abbildung einer kapazitiv belasteten Inverted-F An-
tenne.

Die Höhe v legt den Abstand zwischen den beiden Rechtecken aus Kup-
fer fest. Gemäß Gleichung (5.7) vergrößert sich die Kapazität am Ende der
resonanten Struktur. Diese Struktur erscheint elektrisch länger, was zu einer
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Abbildung 5.13: Einfluss der Breite b des Mäanders auf die Anpassung und
die Resonanzfrequenz. (a) Simulationsergebnis und (b) Mes-
sergebnis.

geringeren Resonanzfrequenz führt. Die Impedanz bei Resonanz wird auch
bei dieser Möglichkeit der Reduktion der Größe je nach eingesetzter Kapazi-
tät stark reduziert. In Abbildung 5.16(a) ist der Einfluss der Breite u und der
Höhe v auf die Impedanz bei Resonanz, anhand eines Simulationsergebnisses,
gezeigt.

Wie zu erkennen, hat die Höhe v der Kapazität einen stärkeren Einfluss
auf die Resonanzfrequenz als die Breite u der Kapazität. Der Verlauf der
Resonanzfrequenz zwischen einer Ausdehnung in Richtung u und einer festen
Breite von v = 0, 04 λ ist monoton fallend. Die Resonanzfrequenz verändert
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Abbildung 5.14: Gemessener Gewinn in Hauptstrahlrichtung mit induktiver
Belastung durch Mäander, konzentrierter Induktivität und
ohne Induktivität.
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Abbildung 5.15: Planare Ausführung der kapazitiven Belastung.

sich jedoch ab einer Breite der Kapazität von u = 0, 06 λ nur noch sehr wenig.
Auch die Impedanz ist bei einer Vergrößerung der Breite monoton fallend.
Sowohl die Impedanz als auch die Resonanz haben im Fall der Variation der
Breite u einen Grenzwert. Demgegenüber ist der Einfluss der Höhe v deutlich
stärker ausgeprägt. Die Abnahme der Resonanzfrequenz und der Impedanz
ist nahezu linear mit dem Abstand für v = 0, 01 λ bis v = 0, 07 λ , siehe dazu
auch Abbildung 5.15. Pro 0, 01 λ fällt die Resonanzfrequenz um 120 MHz,
gleichzeitig fällt die Impedanz um ca. 15Ω pro 0, 01 λ.
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Abbildung 5.16: Mit metallischen Rechtecken kapazitiv belasteten Inverted-F
Antenne bei f0 = 2, 44GHz. (a) Änderung der Resonanzfre-
quenz und (b) Änderung der Fußpunktimpedanz.

5.3 Miniaturisierung einer Inverted-F Antenne

Die kapazitive und die induktive Belastung einer Inverted-F Antenne können
gleichzeitig eingesetzt werden. Damit kann diese Antenne enorm verkleinert
werden [SWKW04]. Die Größenreduktion der Antenne wird durch die gefor-
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5 Antennen zur Integration in Kleingeräte

derte Bandbreite von beispielsweise 85MHz im ISM-Band bei f0 = 2, 44GHz,
f = 2, 4GHz − 2, 485GHz und der minimalen Impedanz beschränkt. Abbil-
dung 5.17 zeigt sowohl eine Zeichnung der miniaturisierten Inverted-F An-
tenne mit den einstellbaren Größen als auch ein Abbildung dieser Antenne
5.17(a).

(a) (b)

H
b

u

v

L

d

x

D

Abbildung 5.17: (a) Abbildung einer monobandigen, miniaturisierten Inver-
ted-F Antenne für 2, 45GHz und (b) schematische Zeichnung
für eine Bestimmung der Parameter der Antenne.

Im mittleren resonanten Teil ist die Mäanderstruktur zu sehen, gleichzeitig
ist diese Antenne durch die metallischen Rechtecke am Ende der resonanten
Struktur kapazitiv belastet. Für diese Untersuchung wurde die Inverted-F
Antenne auf einem Substrat RT/Duroid 5880 mit einer Substratdicke von
0, 5mm aufgebaut. Die äußeren Abmessungen des Substrats betragen in der
Höhe 2, 0 cm und in der Breite 1, 7 cm. Die relativen Größen der Inverted-F
Antennen Struktur sind in Tabelle 5.3 für eine Resonanzfrequenz von f0 =
2, 44GHz gegeben.

Länge in λ/100 Länge in λ/100

H 8 L 10,5

D 3 W 1

Tabelle 5.3: Größen der Grundstruktur der Inverted-F Antenne zur Miniatu-
risierung.

Als kapazitive Belastung werden metallische Flächen mit den Größen u =
6 λ/100 und von v = 4, 6 λ/100 eingesetzt. Die Größen des Mäanders sind in
Tabelle 5.4 zusammengefasst.

Der erzielte Kugelradius kr′ = 0, 68 liegt damit deutlich unter der für
kleine Antennen geforderten Grenze. Der minimale Kugelradius für eine un-
belastete Inverted-F Antenne liegt bei kr′ = 0, 79. Im Vergleich zu dieser
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5.3 Miniaturisierung einer Inverted-F Antenne

Länge in λ/100 Länge in λ/100

x 0,8 d 0,4

b 0,6 N 5 (Windungen)

Tabelle 5.4: Größen der Mäanderstruktur zur Miniaturisierung der Inverted-
F Antenne.

Antenne ist die Größenreduktion 14 %. Im Vergleich zu einem idealen Dipol
mit kr′ = 1, 57 ist die Größenreduktion 56%.
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Abbildung 5.18: Gemessene Anpassung der miniaturisierten Inverted-F An-
tenne.

Eine Inverted-F Antenne der gleichen äußeren Abmessungen ohne reakti-
ve Belastung hat eine Resonanzfrequenz von 3, 3GHz. Das Messergebnis der
Anpassung für diese miniaturisierte Inverted-F Antenne zeigt Abbildung 5.18.
Mit der induktiven und kapazitiven Belastung wird eine Absenkung der Re-
sonanzfrequenz um mehr als 850MHz erreicht. Die −6 dB-Bandbreite ist mit
98MHz und 3, 9% über der geforderten 3,5% relativen Bandbreite für WLAN
im ISM Band.

Der gemessene maximale Gewinn dieser Antenne reicht von 0 dBi bis
2, 4 dBi in Hauptstrahlrichtung.

Die gemessene Richtcharakteristik bei f0 = 2, 44GHz ist in Abbildung 5.19
gezeigt. Im Azimut wird eine nahezu omnidirektionale Abstrahlung der An-
tenne erreicht, Abbildung 5.19(a). In Elevation, Abbildung 5.19(b), sind die
dipoltypischen Einzüge bei ±90Grad ansatzweise zu erkennen. Die Kreuzpo-
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Abbildung 5.19: Gemessenes Richtdiagramm der miniaturisierten Inverted-F
Antenne bei f0 = 2, 44GHz (a) im Azimut und (b) in Elevati-
on. Gestrichelt eingetragen ist jeweils die Kreuzpolarisation.

larisation ist um mehr als 10 dB unterdrückt.
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5.4 Multiband Inverted-F Antenne

5.4 Multiband Inverted-F Antenne

Damit beide WLAN Frequenzbänder bei 2, 45GHz und 5, 2GHz abgedeckt
werden können, muss ein weiteres resonantes Element in das Antennendesign
eingebracht werden. In [NIS+98] wird ein berührungslos angekoppeltes para-
sitäres Element vorgeschlagen. Damit eine möglichst gute Kopplung zwischen
der Speisung und dem parasitären Element erzielt wird, muss das parasitäre
Element so nah wie möglich am Speisepunkt positioniert werden. Die Ausrich-
tung des parasitären Elements und des vertikalen Leiters der Antenne muss
parallel zueinander sein. Für eine Reduktion der Größe wird das resonante
parasitäre Element in einer Höhe Hu abgewinkelt. Das parasitäre Element er-
hält so die Form einer Inverted-L Antenne, die jedoch keine Speisung enthält.
Abbildung 5.20 zeigt eine mögliche Anordnung des parasitären Elements.

L

L

Hu

u

ooH

Abbildung 5.20: Inverted-F Antenne mit zusätzlichem parasitärem Element
der Länge Lu und Höhe Hu.

Es ergibt sich die resonante Länge Tu äquivalent zur resonanten Länge
einer Inverted-F Antenne.

Lu + Hu = Tu ≈ λu
4

(5.8)

Die durch das parasitäre Element erzeugte zusätzliche Resonanz kann für
verschiedene Zwecke eingesetzt werden. Stimmen die resonante Länge des zu-
sätzlichen Elements Tu nahezu mit der resonanten Länge der Inverted-F An-
tenne T überein, so wird das bestehende Frequenzband vergrößert [NIS+98].
Ein zusätzliches, getrenntes Frequenzband wird angeregt, wenn sich die Län-
gen Tu und T ausreichend unterscheiden.

Je kleiner die Bandbreiten der Inverted-F Antenne und des parasitären
Elements sind, desto geringer kann der Abstand der Resonanzen gewählt wer-
den.

Während die Abmessungen der Inverted-F Antenne die obere Frequenz
festlegen, bestimmt Tu die untere Frequenz. Die Dimensionen der Inverted-
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F Antenne können somit auf eine Resonanzfrequenz von fo = 5, 2GHz und
die Dimensionen des parasitären Elements auf eine Resonanzfrequenz von
fu = 2, 44GHz eingestellt werden.

Durch die wechselseitige Kopplung strahlen immer beide Strukturen und
beeinflussen sich daher gegenseitig, so dass eine nachträgliche Abstimmung
der Leitungslängen auf die gewünschten Resonanzfrequenzen nötig ist. Prin-
zipiell können noch weitere parasitäre Elemente um die Antenne angeordnet
werden. Je nach Ausrichtung und Länge der zusätzlichen Leiterstrukturen
können somit weitere Resonanzen und somit weitere Frequenzbänder ange-
regt werden. Die Anpassung wird jedoch durch die Kopplung der parasitären
Elemente untereinander und der Inverted-F Antenne mit jedem weiteren pa-
rasitären Element komplexer. Es ist daher ratsam maximal zwei parasitäre
Elemente zu verwenden.

5.4.1 Abgewinkelte symmetrische dualbandige

Inverted-F Antenne

Für die Integration von Antennen für MIMO in flache Geräte wie PDAs, mit
einer Höhe zwischen 1 cm und 2 cm, kann eine planare Inverted-F Antenne nur
im Azimut um den Normalenvektor auf dem Substrat verdreht angeordnet
werden. Für eine Reduktion der Kopplung der Antennen untereinander, eine
Reduktion der Leistungskorrelation und eine Erhöhung der Polarisations- und
Patterndiversität kann die symmetrische Inverted-F Antenne in der Mitte des
vertikalen Teils, entlang der Symmetrielinie, wie im Abbildung 5.21 zu sehen,
geknickt werden.

Abbildung 5.21: Simulationsmodell der abgewinkelten, symmetrischen, minia-
turisierten und dualbandigen Inverted-F Antenne

Durch diese Designänderung werden die Resonanzfrequenzen der Antenne
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im unteren Frequenzbereich bei 2, 45GHz um ca. 80MHz und im oberen Fre-
quenzbereich um etwa 250MHz erhöht. Sowohl Hu als auch Ho werden diesen
neuen Bedingungen angepasst [SKW06]. In Abbildung 5.22 ist der simulier-
te Reflexionsfaktor sowohl für eine nicht geknickte als auch für die geknickte
Antenne dargestellt.
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Abbildung 5.22: Eingangsreflexionsfaktor S11 der abgewinkelten (–) und der
planaren (- -) dualbandigen Inverted-F Antenne bei Anpas-
sung auf dieselben Resonanzfrequenzen

Durch das Knicken der Antenne entlang der Symmetrieachse wird die
Richtcharakteristik um diese Achse um 45 ◦ gedreht. In Abbildung 5.23 sind
die simulierten Richtcharakteristiken im Azimut und Elevation gezeigt. Im
Azimut und in Elevation tritt ein nahezu gleichförmiges Abstrahlverhalten
auf, wobei die Richtcharakteristik im Azimut bei ±90◦ und in Elevation bei
0◦ und 180◦ jeweils um 2 dB reduziert ist.

5.5 Fazit

Ausgehend von einer Inverted-F Antenne konnten verschiedene Möglichkeiten
zur Einstellung der Antenne gezeigt werden, welche zu einer ausgezeichnete
Ausgangslage zur Miniaturisierung der Antenne beitragen können. Durch die
Verwendung von parasitären, resonanten Elementen kann die Antenne mult-
ibandfähig gemacht werden, was für eine WLAN-Antenne Grundlage ist. Zur
Integration wird diese Antenne an der Symmetrieachse der Antenne geknickt,
was sowohl eine Erhöhung der Polarisationsdiversität als auch der Diversität

101



5 Antennen zur Integration in Kleingeräte

  −15dB

  −10dB

  −5dB

 60°

 −120°

 30°

 −150°

 0°

 180°

 −30°

 150°

 −60°

 120°

 −90°  90°

(a) Richtdiagramm im Azimut
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(b) Richtdiagramm in Elevation

Abbildung 5.23: Richtcharakteristik der abgewinkelten Inverted-F Antenne
im Azimut und in Elevation für 2, 45GHz (–) und 5, 2 GHz
(- -).

der Richtcharakteristik zur Folge hat. Sie ist damit geeignet für eine Integra-
tion in ein kleines, flaches und mobiles Gerät wie einen PDA.

102



6 Integration von Inverted-F

Antennen

Im vorangegangenen Kapitel wurde die Inverted-F Antenne als Antenne, wel-
che sich für die Integration in mobile Geräte eignet, vorgestellt. Die Antenne
wurde bisher als frei im Raum befindliche Antenne untersucht. Im Folgen-
den wird nun die Integration in kleine mobile Geräte am Beispiel eines PDA
durchgeführt.

In Kapitel 6.1 wird ein Modell eines kleinen mobilen PDAs gezeigt. In
dieses werden die Antennen integriert. Dazu werden unterschiedliche Positio-
nierungsmöglichkeiten der Antennen bezüglich ihrer Korrelationseigenschaf-
ten erörtert. Für realistische Informationen bezüglich der MIMO Tauglichkeit
wird sowohl der Einfluss eines Nutzers, Kapitel 6.2.2, als auch Eigenschaften
der verfügbaren MIMO-Module, Kapitel 6.2.3, mit berücksichtigt. Abschlie-
ßend werden mit einem messtechnischen Vergleich in Kapitel 6.3 die Antennen
auf klassische Weise beurteilt. Dieses Kapitel endet mit einem kurzen Fazit.

6.1 Modell eines PDA zur Antennen-

Integration

Bei der Integration einer Antenne in ein Gehäuse verändern sich durch das
geänderte Umfeld der Antenne deren Eigenschaften. Sie muss daher neu auf
die geforderten Resonanzfrequenz und Bandbreite abgestimmt werden. Als
Beispiel eines mobilen Gerätes zur Integration von drei Antennen auf eng-
stem Raum werden die Abmessungen eines handelsüblichen PDAs verwendet
(11, 5 cm× 7, 6 cm× 1, 5 cm). Das Gehäuse wird aus PVC mit einer Permitti-
vität von εr = 3 gefertigt. Die Dicke der Wandung beträgt 2 mm. Die Batterie
wird durch einen Metallblock der Größe 7 cm × 4 cm × 0, 5 cm angenommen.

Die Abbildungen 6.2, 6.3(a) und 6.3(b) zeigen die Bezeichnung der An-
tennen für die folgenden Untersuchungen. Sowohl die Lage als auch die Ori-
entierung der Antennen kann, wie in diesen Abbildungen ersichtlich, im Si-
mulationsmodell verändert werden. Zur Simulation werden die hier geöffnet
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gezeigten Modelle eines PDA mit einem Deckel aus Kunststoff versehen. Ge-
nerell ist der Ursprung des lokalen Koordinatensystems, wie in Abbildung
6.1 gezeigt, an der oberen Kante des PDA innen, mittig auf Höhe des PDA-
Bodens.

Abbildung 6.1: Abbildung des geöffneten PDA Modells ohne integrierte An-
tennen

6.2 Antennenintegration

Die Antennen können in verschiedensten Orientierungen in das Gehäuse des
PDA integriert werden. Durch Vorüberlegungen zur Integration können fol-
gende Design-Kriterien aufgestellt werden:

• Für eine geringe Kopplung der Antennen sollten diese möglichst weit
voneinander entfernt integriert werden.

• Sowohl die Kopplung als auch die Diversität der Antennen kann durch
die Verwendung unterschiedlicher Orientierungen bzw. Polarisationen
optimiert werden.

• Der Einfluss eines Nutzers muss mit in die Planung der Positionierung
der Antennen eingehen, damit eine optimale Leistungsfähigkeit erzielt
werden kann.

6.2.1 Modell-Varianten eines PDA zur

Antennenintegration

Es werden für MIMO Kommunikation notwendige Systembetrachtungen
durchgeführt. Für eine kurze Übersicht werden folgend die untersuchten Ein-
bau-Varianten dreier dualbandiger Inverted-F Antennen vorgestellt.
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6.2 Antennenintegration

Modell-Variante kleiner Antennenabstand Für eine kostengünstige
und Platz sparende Integration der Antennen werden diese an der
Querkante am oberen Ende des Gehäuses positioniert. Hierdurch kann
das Empfangsmodul so positioniert werden, dass die Leitungslängen
zwischen den Antennen und den MIMO-Empfangsmodulen möglichst
gering sind. Hierdurch werden Kosten, wird Platz für die Leitungen und
werden Verluste auf den Leitungen eingespart. Für eine Ausnutzung der
Polarisations-Diversität sind die Antennen in verschiedenen Richtungen
orientiert angeordnet. Zudem sind die Antennen rechts und links
an den Ecken als geknickte Inverted-F Antennen und die Antenne
in der Mitte als planare Inverted-F Antenne ausgeführt, siehe dazu
Abbildung 6.2. Bezug nehmend auf den geringen Antennenabstand

Abbildung 6.2: Platzierung von drei Inverted-F Antennen im Gehäuse eines
PDA mit kleinem Antennenabstand.

wird diese Modell-Variante als „kleiner Antennenabstand“ bezeichnet.
Die Antennenfußpunkte der Antennen sind in Tabelle 6.1 gegeben.

IFA Nummer x-Pos. in mm y-Pos. in mm z-Pos. in mm

IFA 1 4,0 -36,0 0,5

IFA 2 0,5 32,0 0,5

IFA 3 16,0 0,0 0,5

Tabelle 6.1: Positionierung der Antennenfußpunkte der Inverted-F Antennen
im Gehäuse des PDA für die Modell-Variante kleiner Antennen-
abstand, Abbildung 6.2.

Variation des Abstands der Inverted-F Antenne in y-Richtung Für
eine
optimale Positionierung, im Folgenden mit Modell-Variante „Antennen-
Verteilung 1“ bezeichnet, sollte der zur Verfügung stehende Raum
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6 Integration von Inverted-F Antennen

möglichst vollständig ausgenutzt werden. Es ergeben sich so die im
Abbildung 6.3(a) gezeigten Positionen der Antennen. Aus Sicht einer
Verwendung des PDA und damit dem potentiellen Einfluss eines
Benutzers muss die Antenne IFA 1 an die obere Kante des PDA
verschoben werden. Damit wird der Abstand zwischen IFA 1 und IFA 2
reduziert. Im Folgenden wird diese Modell-Variante als „Antennen-
Verteilung 2“ bezeichnet und ist in Abbildung 6.3(b) zu sehen.

(a) (b)

Abbildung 6.3: Positionierung der dualbandigen Inverted-F Antenne im PDA-
Gehäuse unter MIMO Gesichtspunkten für Antennen-Vertei-
lung 1 6.3(a) und Antennen-Verteilung 2 6.3(b).

Die Speisepositionen der Antennen ergeben sich somit wie folgt:

IFA Nummer x-Pos. in mm y-Pos. in mm z-Pos. in mm

IFA 1 4,0(30,0) -36,0 0,5

IFA 2 0,5 32,0 0,5

IFA 3 97,0 0,0 0,5

Tabelle 6.2: Positionierung der Inverted-F Antenne im Gehäuse des PDA
für die Modell-Variante „Antennen-Verteilung 1“ und „Antennen-
Verteilung 2“ , Abbildung 6.3. Die abweichende x-Positionierung
von IFA 1 bei „Antennen-Verteilung 2“ ist in Klammern gegeben.

Der in Tabelle 6.2 in Klammern gegebene Wert ist die Position der IFA 1
in x-Richtung bei Modell-Variante „Antennen-Verteilung 2“ .
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6.2 Antennenintegration

Die folgenden Untersuchungen werden in den beiden Frequenzbändern für
WLAN bei 2, 45GHz und 5, 2GHz durchgeführt. Für ein allgemein gültiges
Ergebnis wird angenommen, dass die Einfallsrichtung der Wellen gleichverteilt
über dem Raumwinkelbereich ist. Eine erste Antennensystemauswahl findet
basierend auf den Leistungskorrelationskoeffizienten der Antennen statt.

Die Modell-Variante „kleiner Antennenabstand“ kann durch die geringen
Abstände zwischen den Antennen und die gleichen Polarisationen der An-
tennen zwar eine ausreichende, ρe < 0, 5, aber nicht sehr gute Dekorrelation
der Empfangssignalleistungen gewährleisten. Benachbarte Antennen, IFA 1
und IFA 3, bzw. IFA 2 und IFA 3, weisen im unteren Frequenzbereich für
WLAN (2, 38GHz-2, 485GHz) einen Korrelationskoeffizienten von über 0,3
für die horizontale Polarisation auf. Dabei ist die Kopplung der benachbarten
Antennen maßgeblich. Für das obere Frequenzband sind die Antennen relativ
zur Wellenlänge weiter auseinander. Der Leistungskorrelationskoeffizient für
das obere Frequenzband für WLAN (5, 15GHz-5, 35GHz) ist daher wie zu
erwarten mit ρe = 0, 1 geringer als für das untere WLAN-Frequenzband.
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Abbildung 6.4: Leistungskorrelationskoeffizient der Inverted-F Antennen für
die Integration gemäß der Modell-Variante „kleiner Antennen-
abstand“ (siehe Abbildung 6.2).

Für die Konfiguration „Antennen-Verteilung 1“ sind die Antennen mög-
lichst weit voneinander entfernt im Gehäuse angeordnet. Wie in Abbildung
6.5(a) zu erkennen ist hier der Leistungskorrelationskoeffizient im unteren
Frequenzbereich um 2, 45GHz dauerhaft unter ρe < 0, 14. Für das obere
WLAN Frequenzband ergibt sich ein Leistungskorrelationskoeffizient von un-
ter ρe < 0, 007.

In den Abbildungen 6.6(a) und 6.6(b) sind die Ergebnisse des Leistungs-
korrelationskoeffizienten für die Modell-Variante „Antennen-Verteilung 2“ ge-
zeigt. Diese Anordnung unterscheidet sich zur Modell-Variante „Antennen-
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Abbildung 6.5: Leistungskorrelationskoeffizient der Inverted-F Antennen für
die Integration gemäß der Modell-Variante „Antennen-Vertei-
lung 2, siehe Abbildung 6.3(a).

Verteilung 1“ gemäß den Abbildungen 6.3(a) und 6.3(b) durch die Positionie-
rung der geknickten Antenne IFA 1.
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Abbildung 6.6: Leistungskorrelationskoeffizient der Inverted-F Antennen für
die Integration gemäß der Modell-Variante „Antennen-Vertei-
lung 2“ , siehe Abbildung 6.3(b).

Durch den geringeren Antennenabstand zwischen den Antennen IFA 1 und
IFA 2 ergibt sich hier eine etwas höhere Leistungskorrelation für das untere
WLAN Frequenzband ρe < 0, 16. Für das obere WLAN Frequenzband wird
hier eine maximale Leistungskorrelation von ρe < 0, 01 erreicht.

Basierend auf dem Leistungskorrelationskoeffizienten der Antennen Emp-
fangssignale müsste die Modell-Variante „Antennen-Verteilung 1“ ausgesucht
werden. Die Modell-Variante „Antennen-Verteilung 2“ weist jedoch nur ge-
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6.2 Antennenintegration

ringfügig schlechtere Leistungskorrelationskoeffizienten auf. Die Erwartungs-
werte des Leistungskorrelationskoeffizienten und die der maximale Leistungs-
korrelationskoeffizient für die verschiedenen Modell-Varianten sind kurz in Ta-
belle 6.3 für 2, 45 GHz und in Tabelle 6.4 für 5, 2 GHz zusammengefasst. Für
2, 45GHz wurde der Frequenzbereich zwischen 2, 3GHz und 2, 7GHz betrach-
tet. Für 5, 2 GHz wurde der Frequenzbereich zwischen 4, 5GHz und 5, 7GHz
betrachtet.

kleiner Abstand Ant.-Verteilung 1 Ant.-Verteilung 2

Polarisation v h v h v h

E(ρe(IFA 1− IFA 2)) 0,073 0,016 0,010 0,019 0,025 0,022

max(ρe(IFA 1− IFA 2)) 0,125 0,084 0,024 0,039 0,081 0,048

E(ρe(IFA 1− IFA 3)) 0,228 0,156 0,006 0,076 0,002 0,141

max(ρe(IFA 1− IFA 3)) 0,544 0,314 0,010 0,141 0,006 0,162

E(ρe(IFA 2− IFA 3)) 0,051 0,173 0,010 0,078 0,011 0,081

max(ρe(IFA 2− IFA 3)) 0,527 0,332 0,025 0,132 0,027 0,141

Tabelle 6.3: Tabelle der Mittelwerte und des maximalen Leistungskorrelati-
onskoeffizienten der vorgestellten Modell-Varianten bei 2, 45GHz.

kleiner Abstand Ant.-Verteilung 1 Ant.-Verteilung 2

Polarisation v h v h v h

E(ρe(IFA 1− IFA 2)) 0,005 0,011 0,003 0,003 0,004 0,004

max(ρe(IFA 1− IFA 2)) 0,016 0,011 0,0011 0,006 0,006 0,006

E(ρe(IFA 1− IFA 3)) 0,043 0,014 0,002 0,010 0,004 0,009

max(ρe(IFA 1− IFA 3)) 0,095 0,039 0,003 0,031 0,009 0,021

E(ρe(IFA 2− IFA 3)) 0,097 0,065 0,006 0,003 0,005 0,004

max(ρe(IFA 2− IFA 3)) 0,264 0,096 0,009 0,004 0,009 0,005

Tabelle 6.4: Tabelle der Mittelwerte und des maximalen Leistungskorrelati-
onskoeffizienten der vorgestellten Modell-Varianten bei 5, 2GHz.

Die planare Inverted-F Antenne kann in diesem Beispiel nur die horizontal
polarisierten Wellen empfangen. Da die Polarisation der geknickten Inverted-
F Antennen um 45◦ um die Knickkante gedreht ist, können mit diesen An-
tennen sowohl die vertikal als auch die horizontal polarisierten Wellen emp-
fangen werden. Durch den geringen Abstand zwischen den Antennen IFA 1
und IFA 3 bzw. IFA 2 und IFA 3 im Falle der Modell-Variante „kleiner Anten-
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6 Integration von Inverted-F Antennen

nenabstand“ ist das Empfangsverhalten von gleich polarisierten empfangenen
Wellenanteilen sehr ähnlich. Dies führt zu einem im Erwartungswert erhöh-
ten Leistungskorrelationskoeffizienten. Ist dagegen ein ausreichender Abstand
zwischen den Antennen eingehalten, so ist die Korreliertheit der gleich polari-
sierten Wellenanteile gering. Dies zeigt sich in einem niedrigeren Leistungskor-
relationskoeffizienten für die Modell-Varianten „Antennen-Verteilung 1“ und
„Antennen-Verteilung 2“ . Ziel ist es somit die Antennen so zu integrieren, dass
sie möglichst weit auseinander positioniert sind. Je kleiner jedoch der Abstand
der Antennen gewählt wird, desto wichtiger ist, dass sich die Polarisationen
der Antennen nicht überlappen.

Da bei der Modell-Variante „Antennen-Verteilung 2“ die Antenne IFA 1
nicht, wie bei Modell-Variante „Antennen-Verteilung 1“ , durch einen Nutzer,
der den PDA in der Hand hält, mit hoher Wahrscheinlichkeit abgedeckt wird,
wird im Folgenden diese Modell-Variante weiter untersucht.

6.2.2 Einfluss eines Nutzers auf die MIMO-

Performance

Für einen praktischen Einsatz eines PDA muss der Nutzer berücksichtigt wer-
den. Ausgehend von der „Antennen-Verteilung 2“ aus Abbildung 6.3(b) wird
die MIMO-Performance mit Einfluss eines Nutzers, der den PDA in der Hand
hält, untersucht.

Nachdem die Grundvoraussetzung für ein MIMO-Übertragungssystem,
nämlich ein geringer Leistungskorrelationskoeffizient der Antennen im System,
erzielt wird, soll im Folgenden eine Bewertung anhand der erreichten spektra-
len Effizienz vorgenommen werden1. Diese spektrale Effizienz wird mit einem
MIMO-Systemmodell, welches den vollständigen Übertragungskanal beinhal-
tet [WSW04], bestimmt. Sowohl die Richtcharakteristiken, der Gewinn, als
auch die Kopplungen der Antennen werden in einem Feldberechnungspro-
gramm bestimmt. Daraus werden die Streumatrizen der Antennen auf Sender-
und Empfängerseite sowohl auf der Leitungsseite als auch für den richtungsab-
hängigen Fernfeld-Port bestimmt. Als Basisstationsantenne wird die in Abbil-
dung 6.7 gezeigte Antennengruppe aus Dipolen, die jeweils um 120◦ versetzt
angeordnet sind, verwendet.

Als Kanal zwischen dem mobilen PDA und der Basisstation wird das in
[Zwi93] gegebene stochastische Indoor-Kanalmodell verwendet. Für eine aus-
reichende Anzahl an Kanalsimulationen zur stochastischen Auswertung wer-
den 2000 Realisationen eines Indoor-Szenarios bei 2, 45GHz und bei 5, 2 GHz
berechnet. Für die Realisierung wird keine Kanalkenntnis am Sender ange-

1Für eine genaue Beschreibung der Berechnung der spektralen Effizienz wird auf Anhang
A verwiesen.
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6.2 Antennenintegration

Abbildung 6.7: Simulationsmodell der Gruppenantenne der Basisstation

nommen. Daher wird die Sendeleistung auf die verschiedenen Sendeantennen
gleichverteilt.

Die Hand des Nutzers wird in den Simulationen als U-förmig, den PDA an
den Seiten und der Rückseite umschließend angenommen. Die Dicke der Seiten
ist dabei 1 cm, die Entfernung zwischen PDA-Gehäuse und den vertikalen
Teilen des Handmodells ist 0, 5 cm und die seitliche Höhe ist 4, 9 cm. Der
untere Teil des Handmodells hat eine Dicke von 1, 5 cm, ist 0, 9 cm vom Boden
des PDA-Gehäuses entfernt und besitzt eine Breite von 10 cm. Die Länge des
Handmodells ist 10 cm. Die Permittivität des Handmodells ist εr = 40 und die
Leitfähigkeit ist σ = 1, 4 S/m. Als Handpositionen werden die im Folgenden
beschriebenen drei Standardpositionen näher untersucht.

Hand im oberen Drittel des PDA, Abbildung 6.8(a). Hier bedeckt die
Hand 3,5 cm des unteren Teils des PDA nicht. Dieses Modell wird im
Folgenden als „Hand on top“ bezeichnet.

Hand in Mittelposition, hier ist die Hand mittig angeordnet. Dieses Mo-
dell wird im Folgenden als „Hand in middle“ bezeichnet.

Hand im unteren Teil des PDA, in diesem Fall bedeckt das Handmodell
4, 4 cm des oberen Teils des PDA nicht, Abbildung 6.8(b). Diese Posi-
tionierung wird im Folgenden mit „Hand on bottom“ bezeichnet.

Als Kriterium zur Auswertung der Simulationen wird die spektrale Effizi-
enz verwendet, die in 10 % der Realisierungen nicht erreicht wird. Für einen
fairen Vergleich werden die Simulationen auf den SISO-Fall, bei dem nur eine
Dipolantenne an der Senderposition und eine Dipolantenne an der Empfän-
gerposition verwendet wird, normiert. Das bedeutet, dass für das SISO-An-
tennensystem die spektrale Effizienz von 3, 5 bit/(s ·Hz) in 10% der Realisie-
rungen nicht erreicht wird.
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6 Integration von Inverted-F Antennen

(a) Hand on top (b) Hand on bottom

Abbildung 6.8: Simulationsmodell des PDA mit integrierten dualbandigen In-
verted-F Antennen und Hand eines Nutzers im oberen, IFA 1
und IFA 2 bedeckend mit „Hand on top“ bezeichnet, oder un-
teren, IFA 3 bedeckend, mit „Hand on bottom“ bezeichnet,
Drittel des PDA (Deckel des PDA entfernt).

Im ersten Teil der Untersuchung wird der PDA als Sender eingesetzt. Alle
Antennen am PDA werden daher mit gleicher Leistung belegt.

Für 2, 45GHz und 5, 2GHz sind die Ergebnisse der Berechnungen der spek-
tralen Effizienz, wenn die Antennen im PDA zum Senden verwendet werden,
in den Abbildungen 6.9 gezeigt.

In Tabelle 6.5 sind die Ergebnisse der mittleren spektralen Effizienz und die
10% Unterschreitungswahrscheinlichkeit der spektralen Effizienz in zusam-
mengefasst. Wie die tabellarische Übersicht zeigt, kann eine optimale spek-
trale Effizienz dann erreicht werden, wenn alle Antennen im System verwendet
werden und sich keine Hand am PDA befindet. Hier kann eine spektrale Effizi-
enz von 11, 3 bit/(s ·Hz) mit einer Wahrscheinlichkeit von 10% nicht erreicht
werden. Als Mittelwert der zu erwartenden spektralen Effizienz ergeben sich
13, 8 bit/(s ·Hz). Dieser Fall wird jedoch in den seltensten Fällen von Inter-
esse sein. Die Hand eines Benutzers führt zu Verlusten durch Absorption in
der menschlichen Gewebe, zur Abschattung von Raumbereichen und zu einer
Fehlanpassung der Antennen. Durch die Fehlanpassung wird die Sendelei-
stung schon am leitungsseitigen Port der Antenne reflektiert und steht nicht
zum Senden zur Verfügung. Die spektrale Effizienz wird somit durch die Hand
eines Nutzers erwartungsgemäß reduziert.

Wie aus Tabelle 6.5 ersichtlich, ist der Einfluss des Nutzers des PDA beim
Senden stark von der Handposition abhängig. Ist die Hand am oberen Ende
des PDA positioniert (Hand on Top), so werden die beiden geknickten Inver-
ted-F Antennen, IFA 1 und IFA 2, durch die Hand abgedeckt. Für 2, 45 GHz
wird die mittlere spektrale Effizienz von 12, 2 bit/(s ·Hz) und mit 10% Wahr-
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Abbildung 6.9: Spektrale Effizienz bei 2, 45GHz (a) und 5, 2GHz (b) wenn
alle Antennen im PDA zum Senden und alle Antennen an der
Basisstation zum Empfangen verwendet werden.

scheinlichkeit wird eine spektrale Effizienz von 9, 8 bit/(s ·Hz) nicht erreicht.
Wird die Hand in der Mitte des PDA positioniert, so werden alle Antennen
zwar beeinflusst, aber keine Antenne wird durch die Hand vollständig außer
Funktion gesetzt. Die mittlere spektrale Effizienz ist dann 12, 7 bit/(s ·Hz)
und die 10% Unterschreitungswahrscheinlichkeit ist 9, 9 bit/(s ·Hz). Die Lei-
stungsfähigkeit des Systems ist somit bei einer Positionierung der Hand in der
Mitte nahezu gleich wie wenn die Hand im oberen Teil des PDA positioniert
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6 Integration von Inverted-F Antennen

Frequenz Without hand Hand on top Hand in middle Hand on bottom

2, 45 GHz 13,8 (11,3) 12,2 (9,8) 12,7 (9,9) 13,0 (10,6)

5, 2 GHz 9,4 (7,0) 7,6 (5,3) 8,0 (5,7) 8,8 (6,5)

Tabelle 6.5: Mittlere spektrale Effizienz und (10% Unterschreitungswahr-
scheinlichkeit der spektralen Effizienz) in bit/(s ·Hz) für un-
terschiedliche Antennenkombinationen am PDA als Sendean-
tennen und unterschiedlichen Handpositionen eines Nutzers bei
2, 45GHz und 5, 2GHz.

wird. Die optimale Position der Hand eines Nutzers ist für 2, 45GHz jedoch
unten am PDA. Hier wird lediglich eine Antenne, die planare Inverted-F An-
tenne, IFA 3, durch die Hand beeinflusst. Es ergibt sich eine mittlere spektrale
Effizienz von 13 bit/(s ·Hz) und eine 10% Unterschreitungswahrscheinlichkeit
von 10, 6 bit/(s ·Hz) erreicht werden, was nur ca. 1 bit/(s ·Hz) weniger ist als
im Fall ohne Hand eines Nutzers.

Beim oberen WLAN Frequenzband um 5, 2GHz ist die mittlere spektrale
Effizienz ohne einen Nutzer 9, 4 bit/(s ·Hz). Die spektrale Effizienz, die in 10%
der Fälle nicht erreicht wird, ist hier 7 bit/(s ·Hz). Auch im oberen Frequenz-
band ist die spektrale Effizienz ohne den Einfluss eines Nutzers maximal. Die
mittlere spektrale Effizienz für die Handposition unten ist 8, 8 bit/(s ·Hz) und
in der Mitte ist 8, 0 bit/(s ·Hz). Durch die Hand am oberen Ende des PDA
reduziert sich die mittlere spektrale Effizienz nochmals um 0, 4 bit/(s ·Hz) im
Vergleich zur Hand in der Mitte. Ein ähnliches Verhalten zeigt abermals die
spektrale Effizienz die in 10% der Fälle nicht erreicht werden kann, mit Hand
am unteren Ende des PDA, 6, 5 bit/(s ·Hz), und der Hand am oberen Rand
des PDA , 5, 3 bit/(s ·Hz).

Bisher wurde der PDA als Sender verwendet. Folgend soll der PDA als
Empfänger verwendet werden. Das Ergebnis der spektralen Effizienz ist in
den Abbildungen 6.10(a), für das untere WLAN Frequenzband, und 6.10(b),
für das obere WLAN Frequenzband bei 5, 2GHz gezeigt.

Durch die Kanalkenntnis am PDA als Empfänger kann im Vergleich zur
Kanalkenntnis an der Basisstation als Empfänger eine höhere spektrale Effi-
zienz erzielt werden. Ohne das Handmodell wird hier eine mittlere spektrale
Effizienz von 15, 6 bit/(s ·Hz) bei 2, 45GHz und 14, 3 bit/(s ·Hz) bei 5, 2 GHz
erzielt.

In Tabelle 6.6 sind die Ergebnisse kurz zusammengefasst. Wie gut zu er-
kennen ist, ist die schlechteste Handposition die, bei der alle Antennen leicht
abgedeckt werden. Hier wird sowohl für 2, 45 GHz als auch für 5, 2 GHz die
geringste spektrale Effizienz erreicht. Bei 5, 2GHz ist der relative Abstand
zur Hand größer als bei 2, 45GHz. Die vorhandene Hand führt somit bei der
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Abbildung 6.10: Spektrale Effizienz (a) bei 2,45 GHz und (b) bei 5,2 GHz für
den PDA als Empfänger mit den drei integrierten dualban-
digen Inverted-F Antenne Antennen und Nutzereinfluss.

höheren Frequenz zu einer nahezu äquivalenten spektralen Effizienz in den bei-
den Fällen, „Hand on top“ und „Hand on bottom“. Im Vergleich dazu ist bei
der unteren WLAN Frequenz eine Degradation der spektralen Effizienz von
1 (bit/s ·Hz) durch die Hand am oberen Ende des PDA anstatt am unteren
zu verzeichnen.
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6 Integration von Inverted-F Antennen

Frequenz Without hand Hand on top Hand in middle Hand on bottom

2, 45 GHz 15,6 (13,3) 13,6 (11,3) 13,0 (10,9) 14,5 (12,2)

5, 2 GHz 14,3 (11,5) 13,5 (10,4) 12,3 (9,5) 13,0 (10,2)

Tabelle 6.6: Mittlere spektrale Effizienz und 10% Unterschreitungswahr-
scheinlichkeit der spektralen Effizienz (in Klammern) in
bit/(s ·Hz) für unterschiedliche Antennenkombinationen am
PDA als Empfangsantenne und unterschiedlichen Handpositio-
nen eines Nutzers bei 2, 45GHz und 5, 2GHz.

6.2.3 Antennenauswahl zur Reduktion der

Antennenanzahl

Für einen praktischen Einsatz eines PDA muss der Nutzer und auch der Auf-
wand der benötigten Hardware mit berücksichtigt werden. Mit einem redu-
zierten Hardwareaufwand lässt sich der Stromverbrauch reduzieren und so die
Batterie-Lebensdauer vergrößern. Einige auf dem Markt verfügbaren MIMO
Module für WLAN 802.11n sind mit drei Anschlüssen für die Empfangsan-
tennen ausgestattet, von denen nur zwei Anschlüsse zum Senden verwendet
werden. Es wird daher folgend untersucht, welche Kombination aus zwei Sen-
deantennen im PDA die größte Performance im Sinne einer spektralen Effi-
zienz, unter einem Nutzereinfluss aufweist. Auch hier soll als Kriterium die
mittlere spektrale Effizienz und die spektrale Effizienz, die in 10 % der Rea-
lisierungen nicht erreicht wird, verwendet werden.

Für 2, 45GHz sind die Ergebnisse der Berechnungen der spektralen Effizi-
enz in den Abbildungen 6.11(a) – 6.11(c) gezeigt.
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Abbildung 6.11: Spektrale Effizienz bei 2, 45GHz wenn IFA 1 und IFA 2 zum
Senden (a), IFA 1 und IFA 3 zum Senden (b) und wenn IFA 2
und IFA 3 zum Senden genutzt werden.
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6 Integration von Inverted-F Antennen

Zum Empfang wird auch hier ein Antennenarray aus Dipolen, die im Drei-
eck angeordnet sind, verwendet, siehe Abbildung 6.7. Tabelle 6.7 zeigt die
mittlere spektrale Effizienz und die 10% Unterschreitungswahrscheinlichkeit
(in Klammern) für die spektrale Effizienz für die unterschiedlichen Handposi-
tionen und Antennenauswahl von zwei Antennen.

Antennen Kombination Hand on top Hand in middle Hand on bottom

IFA 1 & IFA 2 6,7 (4,7) 7,6 (5,4) 7,8 (5,9)

IFA 1 & IFA 3 12,0 (9,8) 12,5 (9,9) 12,7 (10,4)

IFA 2 & IFA 3 10,7 (8,6) 10,7 (8,3) 11,2 (9,0)

Tabelle 6.7: Mittlere spektrale Effizienz und 10% Unterschreitungswahr-
scheinlichkeit der spektralen Effizienz (in Klammern) in
bit/(s ·Hz) für unterschiedliche Antennenkombinationen am
PDA als Sendeantennen und unterschiedlichen Handpositionen
eines Nutzers bei 2, 45GHz.

In Tabelle 6.7 ist der Erwartungswert der spektralen Effizienz und die 10%
Unterschreitungswahrscheinlichkeit für das untere WLAN Frequenzband auf-
getragen. Es wird deutlich, dass die spektrale Effizienz maßgeblich von Anten-
ne IFA 3, deren Gewinn ca. 3 − 4 dB größer ist im Vergleich zu den Antennen
IFA 1 und IFA 2, abhängig ist. Durch den Gewinn von Antenne IFA 3 wird
der Übertragungsgewinn des Funkkanals groß und eine hohe spektrale Effizi-
enz kann erzielt werden. Dies gilt auch dann, wenn durch die Hand ein Teil
des Raumwinkelbereichs von Antenne IFA 3 abgedeckt wird. Basierend auf
diesem Ergebnis sollte die IFA 3 Antenne auf jeden Fall als Sendeantenne mit
verwendet werden.

Für 5, 2GHz sind die Ergebnisse der Berechnungen der spektralen Effizienz
in den Abbildungen 6.12(a) – 6.12(c) gezeigt.

Die Gewinne aller Antennen sind hier mit 1, 2 dBi ausgeglichen, wodurch
alle Antennen gleichwertig in einem MIMO System sind. In Tabelle 6.8 sind
die spektrale Effizienz für die 10% Unterschreitungswahrscheinlichkeit und
die mittlere spektrale Effizienz gezeigt.

Wie zu erkennen hat die Handposition einen großen Einfluss auf die spek-
trale Effizienz. Durch die Handposition „Hand in middle“ werden alle drei
Antennen beeinflusst. Bei der Verwendung der Antennenkombination IFA 1
und IFA 2 wird die spektrale Effizienz um 13% durch diese Handposition
reduziert2.

2Als Basis zur Berechnung der Reduktion der spektralen Effizienz wird die spektrale Effizi-
enz ohne den Einfluss eines Nutzers für die jeweilige Antennenkombination zum Senden
verwendet.
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Abbildung 6.12: Spektrale Effizienz bei 5, 2GHz wenn IFA 1 und IFA 2 zum
Senden (a), IFA 1 und IFA 3 zum Senden (b) und wenn IFA 2
und IFA 3 zum Senden genutzt werden.
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6 Integration von Inverted-F Antennen

Antennen Without hand Hand on top Hand in middle Hand on bottom

Kombination

IFA 1&IFA 2 9,5 (7,1) 7,7 (5,3) 8,3 (6,2) 9,2 (6,8)

IFA 1&IFA 3 7,0 (5,1) 5,9 (3,9) 5,5 (3,6) 6,2 (4,2)

IFA 2&IFA 3 7,4 (5,3) 6,3 (4,2) 6,5 (4,3) 6,8 (4,9)

Tabelle 6.8: Mittlere spektrale Effizienz und 10% Unterschreitungswahr-
scheinlichkeit der spektralen Effizienz (in Klammern) für unter-
schiedliche Antennenkombinationen am PDA als Sendeantennen
und unterschiedlichen Handpositionen eines Nutzers bei 5, 2GHz.

Ebenfalls wird bei der Verwendung der Antennenkombination IFA 2 und
IFA 3 eine Reduktion der Effizienz von 13% erreicht. Die relative Reduktion
der spektralen Effizienz ist bei IFA 1 und IFA 3 zum Senden mit 22% maximal.
Dies resultiert daraus, dass sowohl die Antenne IFA 1 als auch IFA 3 viele,
zur Hand parallele, Teile besitzt, was zu einem erhöhten Einfluss der Hand,
beispielsweise auf die Anpassung der Antenne, führt.

Die Antennen IFA 1 und IFA 2 sind nahezu orthogonal polarisiert. Im
Gegensatz dazu weisen beide gleiche Polarisationsanteile wie Antenne IFA 3
auf. Die spektrale Effizienz ist somit trotz des geringeren Abstands zwischen
den Antennen IFA 1 und IFA 2 für diese Antennenkombination maximal.
Basierend auf diesen Ergebnissen sollte bezüglich des relativen Einflusses die
Antenne IFA 2 mit einer der weiteren Antennen zum Senden verwendet wer-
den. Die spektrale Effizienz selbst legt die Antennenkombination IFA 1 und
IFA 2 nahe.

Damit sowohl bei 2, 45GHz als auch bei 5, 2GHz eine möglichst hohe spek-
trale Effizienz erzielt wird, muss ein Kompromiss gefunden werden. Es liegt
daher nahe die Antennenkombination IFA 2 und IFA 3 zum Senden zu ver-
wenden.

Wie in diesem Kapitel gezeigt, ist zu einer endgültigen Antennenaus-
wahl die Betrachtung des Einflusses eines Nutzers notwendig, siehe dazu auch
[SRB+06]. Bei kleinen mobilen Geräten für die MIMO-Kommunikation muss
daher der Nutzer, mit seinen möglichen Verhaltensweisen, in der Entwicklung
mit betrachtet werden.

6.3 Messtechnischer Vergleich

In diesem Kapitel werden die Ergebnisse der durchgeführten Simulationen
ohne Nutzer anhand von Messungen mit einem Netzwerkanalysator (NWA)
verifiziert. Dazu sind, wie im Kapitel 6.2.1 unter der Bezeichnung „Antennen-
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6.3 Messtechnischer Vergleich

Verteilung 2“ gezeigt, drei, eine planare und zwei abgewinkelte, Inverted-F
Antenne in ein PDA-Gehäuse mit Batterie integriert, siehe dazu auch Abbil-
dung 6.3(b). Um die Messungen mit den Simulationen vergleichen zu können,
wird ein Gehäuse aus PVC und mit Batterie mit den gleichen Abmessungen,
wie in der Simulation angenommen, aufgebaut.

Die erste Inverted-F Antenne (IFA 1) ist eine abgewinkelte Antenne am
oberen Rand des Gehäuses auf der linken Seite. Antenne 2 (IFA 2) ist ebenfalls
eine abgewinkelte Inverted-F Antenne und befindet sich ebenfalls am oberen
Rand des Gehäuses rechts. Die Antennen IFA 1 und IFA 2 sind jedoch so
positioniert, dass sie orthogonal aufeinander stehende Polarisationen aufwei-
sen. Die dritte Antenne (IFA 3) ist mittig am unteren Rand des Gehäuses
platziert. In Abbildung 6.13 ist das aufgebaute PVC-Modell mit der Batterie
und den integrierten Antennen mit den jeweiligen Anpassnetzwerken gezeigt.
Auf der rechten Seite ist der Deckel verschlossen, so dass die Simulationen
und die Messungen möglichst übereinstimmen.

Abbildung 6.13: Drei Inverted-F Antennen mit offenem und geschlossenem
Gehäuse inklusive Batterieblock.

6.3.1 Messtechnische Bestimmung der Anpassung der

Inverted-F Antenne

Die Eingangsreflexionsfaktoren der einzelnen Antennen werden jeweils bei der
Speisung einer Antenne und einem 50Ω Abschluss der anderen Antennen se-
parat gemessen. In Abbildung 6.14 sind die Eingangsreflexionsfaktoren S11,
S22 und S33 der drei Inverted-F Antenne dargestellt. Es ist zu erkennen, dass
Simulation und Messung sowohl bezüglich der Anpassung als auch der Re-
sonanzfrequenz gut miteinander übereinstimmen. Die geforderten Resonanz-
frequenzen werden erreicht und die dazu gehörenden Frequenzbereiche für
WLAN abgedeckt. Die verbleibenden Abweichungen von Messung und Simu-
lation resultieren aus der Differenz des Simulationsmodells und des realisierten
PDA-Modells.
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Abbildung 6.14: Vergleich der simulierten (–) und am NWA gemessenen (- -):
Eingangsreflexionsfaktor Sii
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6.3 Messtechnischer Vergleich

In den Simulationen wurde kein Speisenetzwerk berücksichtigt, welches
sich jedoch auch im Nahfeld der Antennen befindet. Während bei allen drei ge-
messenen Antennen die Bandbreite im unteren Frequenzband übereinstimmt,
ist die gemessene Bandbreite im oberen Frequenzbereich bei den abgewinkel-
ten Antennen größer als bei der planaren Antenne.

6.3.2 Messtechnische Bestimmung der Kopplung der

Inverted-F Antennen

Für die Messung der Kopplung werden jeweils zwei der drei Antennen an den
Netzwerkanalysator angeschlossen und jeweils die dritte Antenne mit 50Ω
reflexionsfrei abgeschlossen. Auf diese Art lässt sich die Streumatrix [S] mit
den Reflexionsfaktoren (Sii) und Transmissionsfaktoren (Sik) des Antennen-
systems bestimmen. Die Kopplungen zwischen den einzelnen Antennen ent-
spricht den Transmissionsfaktoren S21, S31 und S23. Dabei gilt:

Sik = Ski (6.1)

Ein Vergleich der gemessenen Kopplungen zwischen den einzelnen Anten-
nen im Gehäuse zeigt gute Übereinstimmung mit den Simulationsergebnissen
wie in Abbildung 6.15 gezeigt ist, obwohl in der Simulation die Speisenetz-
werke und die Kabel nicht mit berücksichtigt sind.

Die Kopplung zwischen den drei Antennen ist bei den beiden WLAN Re-
sonanzfrequenzen am stärksten, da hier die Antennen am meisten abstrahlen
und sich somit auch am stärksten gegenseitig beeinflussen. Es ist zu erkennen,
dass die Kopplungen S13 zwischen IFA 1 und IFA 3 und S23 zwischen der IFA 2
und IFA 3 (Abbildung 6.15) bei der unteren Resonanzfrequenz 2, 45GHz ma-
ximal −25 dB und bei der oberen Resonanzfrequenz 5, 2GHz maximal −30 dB
betragen. Diese Kopplung ist deutlich geringer als die Kopplung S12 zwischen
IFA 1 und IFA 2, die nah beieinander integriert sind, siehe Abbildung 6.15.
Hier beträgt die Kopplung bei der unteren Resonanzfrequenz maximal −18 dB
und bei der oberen Resonanzfrequenz maximal −22 dB.
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Abbildung 6.15: Vergleich der gemessenen (- -) und der simulierten (–) Kopp-
lungen zwischen den Antennen im PDA Gehäuse nach Ab-
bildung 6.13 und Abbildung 6.3(b)

.
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6.4 Fazit

6.4 Fazit

In diesem Kapitel konnte gezeigt werden, dass ein PDA mit drei Antennen
für die MIMO Kommunikation ausgestattet werden kann. Dabei ist jedoch
der Einfluss eines Nutzers mit zu beachten, da sonst unter Umständen eine
nicht optimale Positionierung die Folge ist. Wie gezeigt, wurde anhand ei-
nes detaillierten Modells durch Simulationen eine optimale Positionierung der
Antennen unter verschiedenen Bedingungen vorgenommen. Die Simulationen
konnten durch einfache Messungen bestätigt werden.
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7 Zusammenfassung

Zukünftige Kommunikations- und Rundfunkanwendungen nutzen mehrere
Antennen, um eine optimale Übertragungsqualität sicher zu stellen. Diese
Übertragungsqualität zeigt sich dem Anwender auf der einen Seite durch eine
hohe Übertragungsrate und auf der anderen Seite an der Verfügbarkeit und
Verlässlichkeit einer Kommunikations- bzw. Rundfunk-Verbindung. Systeme,
die in Zukunft die benötigten hohen Datenraten bzw. die Verlässlichkeit einer
Verbindung sicherstellen, sind sogenannte Diversity- und MIMO-Systeme. De-
ren Akzeptanz ist jedoch vom potentiellen Käufer bestimmt und setzt, neben
der Steigerung der Übertragungsqualität, eine nicht sichtbare Integration der
Antennen voraus. Dabei müssen die Antennen trotz eines minimalen Platz-
angebots eine maximale Effizienz aufweisen.

Sowohl MIMO- als auch Diversity-Systeme erfordern eine geeignete An-
tennenauswahl und eine optimale Positionierung der Antennen, so dass die
oben genannten Qualitätsansprüche in allen Umgebungen eingehalten wer-
den. Dabei ist sowohl die Qualität der einzelnen Antenne, als auch die Quali-
tät der Antennen in der Antennengruppe von Bedeutung. Die konventionelle
Antennenentwicklung hat zum Ziel, einzelne Antennen zu optimieren. Hierbei
werden vor allem der Gewinn, die Effizienz, die Polarisation und die Richtcha-
rakteristik der Antenne als Qualitätsmaßstab herangezogen. Für Antennen-
gruppen, gerade für zukünftige, hochratige Kommunikationssysteme und stö-
rungsfreie Rundfunksysteme sind die konventionellen Optimierungsverfahren
für Antennen nicht ausreichend. Abhilfe schafft eine Verbindung der Entwick-
lungsmethoden für Mehrantennensystemen und der Methoden zur konventio-
nellen Antennenentwicklung. Für Simulationen sind genaue Modellierungen
notwendig, welche die Geometrie der Geräte, deren nahe Umgebung sowie
den Ausbreitungskanal zwischen Sender und Empfänger mit berücksichtigen.
Auf messtechnischer Seite sind über die klassische Antennenmesstechnik hin-
ausgehende Messmethoden und Systeme notwendig, die eine Beurteilung des
Systems in einer realen Umgebung, mit dem entsprechenden Fading-Verhalten
des Kanals, beurteilen.

Im Kapitel 2 werden ausgehend von klassischen Kenngrößen des leitungs-
gebundenen Anschlusses und des „Freiraum-Anschlusses“ im zweiten Teil die-
ses Kapitels Eigenschaften und Abhängigkeiten für kleine Antennen vorge-
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7 Zusammenfassung

stellt. Grundlegende Kenngrößen zur Bewertung der Integration effizienter
Mehrantennensysteme in kleine mobile Geräte werden im dritten Teil dieses
Kapitels vorgestellt.

Sowohl in der Entwicklung als auch in der Produktion sind Prüf- und
Messeinrichtungen, die eine quantitative Beurteilung eines Systems zulassen,
notwendig. Für die angestrebten, zukünftigen Mehrantennensysteme sind kon-
ventionelle Messungen nicht mehr ausreichend, da sie den Ausbreitungskanal
und damit die Umgebung nicht berücksichtigen. Zur Bewertung von Kom-
munikationssystemen, wie beispielsweise WLAN-Systeme, sind in den letz-
ten Jahren Messsysteme entwickelt worden, welche die Leistungsfähigkeit von
MIMO-Systemen aufzeigen. Diese sind jedoch nicht zur Prüfung von Diversi-
ty-Systemen im Rundfunk geeignet. Hier ist die Wellenlänge und die Dimen-
sion der zu prüfenden Geräte so groß, dass die dort verwendeten Methoden
nicht mit akzeptablem Aufwand eingesetzt werden können. Zur Lösung dieser
Aufgabe wird in Kapitel 3 wird ein neuartiges Messsystem zur Beurteilung
der Empfangsqualität von Antennensystemen am Kraftfahrzeug sowohl für
die Forschung, die Entwicklung als auch die Qualitätssicherung in der Pro-
duktion gezeigt. Eine ausführliche Beschreibung von Messgrößen ist im ersten
Unterkapitel dieses Kapitels aufgezeigt. Es wird hier ein, für die Prüfung von
Rundfunk-Empfangssystemen am Kraftfahrzeug völlig neuartiges stochasti-
sches Messkonzept zur messtechnischen Erfassung der Empfangsqualität vor-
gestellt. Diese stochastischen Messkonzepte sind erstmalig in einer nicht stan-
dardisierten Messumgebung, wie beispielsweise einer Produktionshalle oder
bei Testfahrten, einsetzbar, was sowohl für die Qualitätssicherung als auch
für die Entwicklung und Forschung eine entscheidende Verbesserung ist. In
Unterkapitel zwei von Kapitel 3 wird eine hardwaretechnische Umsetzung ei-
nes Messsystems detailliert beschrieben. Dieses Messsystem kann gewinnbrin-
gend in der Realisierungs- und Erprobungsphase von integrierten Antennen
am Kraftfahrzeug, sowohl zur Beurteilung einzelner Antennen, als auch zur
Beurteilung von Antennensystemen eingesetzt werden. Durch eine Implemen-
tierung der Auswertealgorithmen direkt in das Auto-Radio ist ein Einsatz in
der Qualitätssicherung einfach möglich und kann zu einer messtechnischen
Qualitätsbeurteilung eines Fahrzeugs beitragen. Dieses Messsystem und die
vorgestellten Messkonzepte leisten somit einen wichtigen Beitrag für die Ent-
wicklung und Qualitätssicherung zukünftiger Antennensysteme am Kraftfahr-
zeug.

Beispielhaft wird in Kapitel 4 ein detailgetreues Simulationsmodell eines
Sportwagens vorgestellt. Eine genaue Modellierung wird benötigt, um Anten-
nen in Unterkapitel zwei, an verschiedenen Teilen des Fahrzeugs konform in die
Karosserie zu integrieren. Basierend auf umfangreichen Simulationen wird eine
Beurteilung der möglichen Antennen in einem Antennensystem vorgenommen
und eine optimale Auswahl an Antennen getroffen. Dabei werden sowohl die
heute konventionell integrierten Antennen als auch neuartige, in die Spiegel-
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gehäuse der Fahrzeugtüren integrierte Antennen untersucht. Es zeigt sich,
dass die Antennen im Spiegelgehäuse ein hohes Potential für eine maßgebli-
che Steigerung der Rundfunk-Empfangsqualität haben. Eine messtechnische
Bewertung wird mit dem in Kapitel 3 vorgestellten, neuartigen Messsystem in
Kapitel 4.3 durchgeführt und unterstreicht die vielversprechenden Ergebnisse
der Simulationen.

Analog zur Entwicklung von Mehrantennensystemen am Kraftfahrzeug
wird, basierend auf den gleichen Kenngrößen, eine Integration von miniatu-
risierten Antennen in ein kleines mobiles Gerät vorgestellt. Im Gegensatz zu
den Rundfunksystemen kann hier durch die kleinen, handlichen Geräte ein
Nutzer mehrere Antennen gleichzeitig beeinflussen. Es wird daher schon bei
der Integration ein möglicher Benutzer mit beachtet.

In Kapitel 5 wird die Inverted-F Antenne, die sich besonders für die Inte-
gration in mobile Geräte eignet, vorgestellt und die prinzipielle Funktionsweise
aufgezeigt. Ausgehend von dieser Antennengeometrie wird in Kapitel 5.2 ein
vielversprechendes, miniaturisiertes Antennendesign, welches sich für eine zu-
kunftsweisende Integration der Antennen direkt auf ein Substrat ätzen lässt,
vorgestellt. Die miniaturisierten Antennen sind, durch ihre minimale Größe
von bis zu 57% einer Dipolantenne ausgezeichnet für eine Integration in mo-
bile Geräte für zukünftige Kommunikationsanwendungen geeignet.

In Kapitel 6 werden unter den gleichen Gesichtspunkten wie in den Kapi-
teln 3 und 4 die zuvor entwickelten, miniaturisierten und dualbandigen Anten-
nen in das Gehäuse eines Personal Digital Assistent (PDA) integriert. Dabei
werden vollständige Systembetrachtungen durchgeführt, die sowohl die Ab-
messungen des PDA als auch den Einfluss eines Nutzers umfassen. Es wird
eine Optimierung durchgeführt, so dass eine hohe Leistungsfähigkeit des Sys-
tems erzielt wird. Das entwickelte Systemdesign weist sich durch ein sehr ho-
hes Potential für die zukünftige mobile Kommunikation aus und bildet daher
einen wichtigen Beitrag für Kommunikationsanwendungen in der Zukunft.

Mit den in dieser Arbeit gezeigten Methoden und Messsystemen ist es
möglich in der Zukunft effiziente und der Oberfläche angepasste bzw. in mobile
Kleingeräte integrierte Antennen für Mehrantennensysteme zu entwickeln. So
ist für Mehrantennensysteme der Zukunft die notwendige Basis geschaffen.
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A Transinformation und spektrale

Effizienz

Die Transinformation sagt aus, wie viel Information beim auftreten eines Sym-
bols xr,i am Empfänger über das gesendete Symbol xt,i vorliegt. Damit kann
die Kapazität und auch die spektrale Effizienz berechnet werden. Dabei ergibt
sich der einfache Zusammenhang zwischen Kapazität C, in bit pro Sekunde,
und spektrale Effizienz Cs, in bit pro Sekunde pro Hz Bandbreite, wie folgt:

C =

∫

B

CsdB . (A.1)

Wobei B die zur Verfügung stehende Bandbreite ist. Die Kapazität lässt sich
aus der Transinformation berechnen. Sowohl das Sendesymbol xt,i als auch
das Empfangssignal xr,i sind statistische Größen. Es wird davon ausgegangen,
dass jedes Sendesymbol gleich wahrscheinlich auftritt. Das Rauschen wird als
weißes Gauss’sches Rauschen mit Mittelwert Null und Standardabweichung
σ2
n = N0/2 angenommen. Das Sendesymbol ist aus einem Sendealphabet Xt

mit Q Elementen. Das Empfangssymbol kann wieder einem festgelegten Emp-
fangsalphabet Xr zugeordnet werden, wobei Xr = [−∞,∞]. Die Transinfor-
mation I ergibt sich zu

I(xr,i; Xt) =

Q−1
∫

i=0

P(xr,i; xt,i) log

(

P(xr,i;xt,i)

p(xr,i)

)

dxr,idxt,i . (A.2)

In dieser Gleichung bezeichnet P die Wahrscheinlichkeit und p die Wahr-
scheinlichkeitsdichte. Ist sowohl das Sendealphabet als auch das Empfang-
salphabet kontinuierlich, was eher der Realität entspricht, so ergibt sich die
Transinformation aus Gleichung (??.
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A Transinformation und spektrale Effizienz

I(Xr; Xt)

=
∫

xt,1

. . .
∫

xt,Q

∫

xr,1

. . .
∫

rt,V

p(xr,1|xt,1)p(xt,1) log
(

p(xr,1|xt,1)
p(xt,1)

)

. . . (A.3)

p(xr,V −1|xt,Q)p(xt,Q) log
(

p(xr,V |xt,Q)
p(xt,V )

)

dxt,1 . . . dxt,Q dxr,1 . . . dxr,V ,

mit der bedingten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion

p(xr,n|xt,m) =
1√

2πσn
e−

(xt,m−xr,n)2

2σn . (A.4)

Zur Berechnung der Kapazität wird die maximale Transinformation be-
nötigt. Für kontinuierliche Prozesse ergibt sich diese, wenn die Sendesymbole
gleich wahrscheinlich und gleichzeitig Gauss-verteilt in der Amplitude sind.
Der Mittelwert sollte dabei wieder Null betragen und die Standardabweichung
σxt

. Die Wahrscheinlichkeitsdichte für ein Sendesymbol ergibt sich zu

p(xt) = p(xt,m) =
1√

2πσxt

e
− (xt)

2

2σxt (A.5)

Wenn man nun davon ausgeht, dass der Kanal bandbegrenzt mit der Band-
breite B ist, jedes Symbol mindestens zweimal abgetastet wird und das Beob-
achtungsintervall T groß genug gewählt wird, so ergibt sich eine Gesamtzahl
von N Samples.

N = 2BT (A.6)

Folgend wird zudem angenommen, dass das Sendealphabet die gleiche An-
zahl an Elementen wie das Empfangsalphabet hat Q = V . Die Kapazität C
ergibt sich als das Maximum des zeitlichen Mittelwerts der Transinformation
[Pro01].

C = lim
t→∞

1

T
max
p(xt)

I(Xr; Xt) =

Q
∑

m=1

1

2
log

(

1 +
σ2

xt

σ2
n

)

= lim
t→∞

1

T

Q
∑

m=1

BT log

(

1 +
2σ2

xt

N0

)

(A.7)

Dies ist die ursprüngliche Gleichung zur Berechnung der Kapazität eines Kom-
munikationssystems von Shannon [Sha48].
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Die mittlere Sendeleistung Pt in einem Zeitintervall T ergibt sich aus dem
zweiten Moment der Wahrscheinlichkeit der Symbole zu.

Pt =
1

T

T
∫

0

E(x2
t (t))dt =

1

T

Q
∑

m=1

E(x2
t,m) (A.8)

Die mittlere Sendeleistung in Gleichung (A.7) eingesetzt ergibt

C = B log

(

1 +
Pt

BN0

)

(A.9)

Aus Gleichung A.9 und Gleichung A.1 ergibt sich die spektrale Effizienz.

Cs =
C

B
= log

(

1 +
Pt

BN0

)

(A.10)
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B Quantisierung analoger Signale

Der Quantisierungsvorgang ist durch das Quantisierungstheorem nach
Widrow [Wid61] beschrieben. Hierbei wird der Quantisierer als Addition eines
gleichverteilten Zufallssignals, einem Fehlersignal, Verr zu einem Nutzsignal
VV aufgefasst. Dieses lineare Modell ist nur bei einer guten Aussteuerung
des Quantisierers und bei einem vom Nutzsignal unabhängigen Quantisie-
rungsfehler gültig. Es ergibt sich ein Signal zu Rauschverhältnis durch die
Quantisierung von

SNRQ = 10 log10

(

σ2
V

σ2
err

)

, (B.1)

wobei σ2
V die Nutzsignalleistung und σ2

err die Fehlersignalleistung ist. Die Feh-
lersignalleistung ergibt sich zu

σ2
err =

Q2

12
(B.2)

und die Nutzsignalleistung ist bei sinusförmigen Signalen

σ2
V =

V 2
max

2
. (B.3)

Die Quantisierungsstufen lassen sich durch die maximale Amplitude Vmax
und die Bitanzahl bestimmten.

Q =
Vmax

2w − 1
(B.4)

Es ergibt sich so das Signal zu Rauschverhältnis zu

SNRQ = 10 log10





(V 2
max)
2

2

( Vmax
2w

−1 )
2

12



 = 6, 02w + 1, 76[dB] . (B.5)

Für Audiosignale ergibt sich durch eine von dieser Rechnung unterschiedliche
Abhängigkeit der Leistung des Nutzsignals von der maximalen Amplitude.
Bei Gauss-verteilten Signalen ist das Signal zu Rauschverhältnis

SNRQA = 6, 02w + 8, 5[dB] (B.6)

siehe dazu auch [Wid61].
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C Pseudo Noise Codefolgen und

binäre Folgen

Aufgrund der elementaren Bedeutung der verwendeten pseudo zufälligen Co-
defolgen sollen deren Erzeugung und ihre Eigenschaften betrachtet werden.
Für eine Reduktion des Speicherbedarfs am Empfänger sollte eine geschlosse-
ne Abbildungungsvorschrift zur Erzeugung der Codes existieren.

Mit einem Rechner erzeugte Codes sind zwangsweise deterministisch und
niemals zufällig. Es können aber deterministische Codes erzeugt werden, die
äußerlich zumindest näherungsweise dieselben Eigenschaften wie zufällige Si-
gnale besitzen. Im folgenden werden zunächst einige mathematische Grundla-
gen betrachtet, die zur Erzeugung der Codes benötigt werden. Anschließend
werden verschiedene Kriterien zur Beurteilung der Güte von pseudo zufälligen
Folgen definiert.

Eine häufig genutzte Methode zur einfachen Erzeugung periodischer bi-
närer Folgen sind linear rückgekoppelte Schieberegister (siehe Abbildung C.1).
Dabei werden die Inhalte mehrerer Schieberegisterstufen modulo 2 addiert
und auf den Eingang zurückgeführt. Dies entspricht einer Addition über
GF(2). Mit jedem Taktschritt wird der Inhalt einer Registerstufe entnom-
men und zur Abbildung der Folge genutzt.

Abbildung C.1: Fibonacci-Implementierung eines linear, rückgekoppelten
Schieberegisters

Ein rückgekoppeltes Schieberegister wird eindeutig durch seine Länge r
und die Positionen der Rückkopplungen beschrieben. Die mathematische Cha-
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C Pseudo Noise Codefolgen und binäre Folgen

rakterisierung erfolgt durch das Generatorpolynom (vgl. [PZB95]):

G(x) =
n

∑

k=0

gkxk gk ∈ {0, 1} (C.1)

Offensichtlich ist aufgrund der endlichen Zahl möglicher Zustände die Pe-
riodendauer der erzeugten Folge begrenzt. Diese beträgt maximal 2n − 1 für
den Fall, dass das Schieberegister tatsächlich alle Zustände bis auf den Null-
zustand einnimmt.

Die erzeugten Folgenelemente sind, basierend auf ihrer Entstehung, in ei-
nem Schieberegister, im Zustandsbereich {−1, 1}. Für Spreizcodes findet da-
her ein Mapping gemäß folgender Abbildungsvorschrift statt.

0 7→ −1 , 1 7→ 1 (C.2)
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D Betrachtung von Antennen im

System

In diesem Kapitel werden klassische Diversity- und MIMO-Systeme für den
mobilen Rundfunkempfang und die Kommunikation vorgestellt. Die Basis zur
Namensgebung bildet der von D.G. Brennan im Jahr 1959 veröffentlichte zu-
sammenfassende Artikel über die Diversity-Systeme [Bre03]. Unter Diversity-
Systemen wird in dieser Arbeit ausschließlich ein empfangsseitiges Diversi-
ty-System verstanden. Das Ziel der ist eine Verbesserung der Verfügbarkeit
eines Funkkanals und damit eine Verringerung der Ausfallwahrscheinlichkeit
der Datenübertragung. Im Gegensatz dazu steht bei MIMO-Systemen als pri-
märes Ziel eine Erhöhung der Datenrate durch Ausnutzung mehrere paralleler
Datenkanäle im gleichen Frequenzband und zu einer Zeit im Vordergrund.

Zur Erreichung dieser Ziele werden verschiedene Antennen gemeinsam in
einem System verwendet. Basierend auf den fünf verschiedenen Diversity-Ar-
ten Raum-, Polarisations-, Pattern-, Zeit- und Frequenz-Diversity, kann die
selbe Information über mehrere Antennen empfangen werden. Dabei wird der
Fakt ausgenutzt, dass das schnelle Fading abhängig vom Ort, von der Pola-
risation, von der Frequenz und von der Richtcharakteristik der Antenne ist.
Zudem ist der Funkkanal zeitvariant, was durch Zeit-Diversity ausgenutzt wer-
den kann. Kurz gesagt, wenn die Funkkanäle weit genug in der Frequenz, die
Antennen voneinander weit genug entfernt, die Zeitverschiebung des Sendens
der identischen Signale lange genug oder die Polarisation bzw. die Pattern
der Antennen unterschiedlich genug sind, so sind zeitliche Störungen der Am-
plituden der empfangenen Signale statistisch unabhängig [Bre03]. Wenn die
statistische Abhängigkeit der verschiedenen Signale somit sehr gering ist, was
eine geringe Leistungskorrelation, siehe hierzu auch Kapitel 2.3.1, erfordert,
dann ist die Wahrscheinlichkeit, dass alle Signale gleichzeitig gestört sind und
somit eine Ausfall des Systems unvermeidbar ist, sehr klein. Die Systeme,
die diesen Effekt ausnutzen, sind die sogenannten Diversity-Systeme. Dabei
ist jedoch noch nicht festgelegt, welche Qualitätskriterien, wie bspw. die Em-
pfangsleistung oder das empfangene SNR, angewandt werden.

Antennen im System bedeutet in dieser Arbeit ein System aus Sender, Sen-
deantenne, Funkkanal, Empfangsantenne und Empfänger. Alle Komponenten
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D Betrachtung von Antennen im System

zusammen bilden das Übertragungssystem.1

Diversity-Systeme werden vornehmlich in Kommunikationssystemen ein-
gesetzt, bei denen mehre Empfangsantennen und Empfänger, beispielsweise
an einem Kraftfahrzeug, und eine Sendeantenne am Sender, einem Sendeturm,
zur Verfügung steht. Prinzipiell haben alle Diversity-Systeme gemeinsam, dass
zu jedem Zeitpunkt nur ein Subkanal vom Sender zum Empfänger existiert. Im
Gegensatz dazu wird bei einem MIMO-System die Übertragungsrate dadurch
erhöht, dass mehrere parallele Subkanäle im Funkkanal ausgenutzt werden.
Für das in dieser Arbeit verwendete MIMO-Kommunikationssystem, mit kei-
ner Kanalkenntnis am Sender, werden, wie oben beschrieben, Antennen mit
einer möglichst geringen Leistungskorrelation und Kopplung benötigt.2

Folgend werden, in der Komplexität aufsteigend, kurz die Funktionsweisen
der jeweiligen Diversity- und MIMO-Systeme beschrieben.3

D.1 Diversity-Systeme für den mobilen

Radioempfang

Geschaltete Diversity-Systeme, sogenannten switched-Diversity-Systeme, do-
minieren heutzutage den terrestrischen, mobilen Rundfunkempfang am Kraft-
fahrzeug mit Mehrantennensystemen. Sie sind günstig zu fertigen und können
mit nur geringem Aufwand in Kraftfahrzeuge integriert werden.

Das Ziel eines geschalteten Diversity-Systems besteht darin die Antenne
auszuwählen, die zu jeder Zeit das beste oder zu mindestens ein ausreichend
gutes Empfangssignal empfängt. Dabei werden die verschiedenen Fading-Ver-
halten an den jeweiligen Antennen ausgenutzt.

Die Frequenz stellt einen Freiheitsgrad dar, der solange die Ersatzfrequenz
im entsprechenden Frequenzband liegt keine großen Anforderungen an die An-
tenne stellt. Vom Standpunkt der Antennenintegration von mehreren Anten-
nen in kleine mobile Geräte stellt der Fall des Frequenz-Diversity keine von
der Integration einer einzelnen Antenne abweichenden Anforderungen an die
integrierte Antenne. Gerade wenn die Ersatzfrequenzen, wie im Rundfunk im
Empfangsfrequenzband untergebracht sind. Unter der Terminologie Diversi-

1Der Einfachheit wegen wurde hier sowohl für die Sendeantenne als auch die Empfangs-
antenne der Singular verwendet. Es handelt sich hier vom betrachteten Fall abhängig
um Antennenarrays aus mehreren Antennenelementen

2In der Literatur sind mannigfaltige Diversity- und MIMO-Systeme vorhanden. Eine aus-
führliche Beschreibung würde daher den Rahmen dieser Arbeit sprengen, weshalb nur
die für diese Arbeit Wichtigsten kurz eingeführt werden.

3In der Literatur werden verschiedene Bezeichnungen für die Diversity-Systeme verwen-
det. Willkürlich, jedoch einheitlich wird hier die Bezeichnung bezüglich der klassischen
Benennung von Brennan [Bre03] gefolgt.
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D.1 Diversity-Systeme für den mobilen Radioempfang

ty-System wird daher in dieser Arbeit ein Diversity-System verstanden, das
Frequenz-Diversity ausschließt.

Heutige, nahezu unsichtbar in die Front-, Heck- oder Seitenscheibe inte-
grierte Antennen sind ohne Antennenverstärker meist nicht realisierbar, sie
werden daher zur Antenne hinzu gezählt.

HF

Antenne D

Antenne C

Antenne B

Antenne A

Radio

Diversity

processor

ZF

Abbildung D.1: Abbildung eines State-of-the-Art vier Antennen Diversity-
Systems im Kraftfahrzeug mit in die Heckscheibe integrier-
ten Antennen.

Bei State-of-the-Art Diversity-Systemen werden meist mit vier Antennen
ausgestattet. Diese sind vom Modell und Hersteller abhängig in die Heck-
scheibe, in die Seitenscheiben und selten auch in die Frontscheibe integriert.
Der Diversity-Switch kann bei der Integration der Antennen beispielsweise in
der Heckscheibe direkt an der hinteren Kante des Daches im Fahrzeughimmel
angebracht werden. Damit wird der Verkabelungsaufwand minimiert. Die ge-
schalteten Diversity-Systeme sind somit vor das Radio, wie in Abbildung D.1
zu sehen, in den Antennenzweig integriert. Die Auswahl bzw. die Bewertung
des über die aktive Antenne empfangenen Signals kann auf unterschiedliche
Weise erfolgen. Heutige Diversity-Prozessoren werten häufig sowohl das Au-
diosignal als auch den Empfangspegel aus.

D.1.1 Scanning-Diversity

Ein Beispiel eines geschalteten Diversity-Systems vom Typ Scanning-Diver-
sity ist in Abbildung D.2 gezeigt. Zu jedem Zeitpunkt ist immer nur eine
Antenne von mehreren Antennen die in das mobile Gerät integrierten sind
mit dem Empfänger verbunden. Durch einen elektronischen Schalter, meist
ein Diodenschalter, wird zwischen den verschiedenen Antennen umgeschaltet.

Zur Bewertung des aktuellen empfangenen Radiosignals wird durch eine
Rückkopplung des aktuell eingestellten Senders in Zwischenfrequenzlage bei
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Dioden Schalter

Antennen−

Diversity Prozessor

Empfänger
HF

ZF

verstärker

v(t)

v (t,x )1 1

v (t,x )2 2

Abbildung D.2: Prinzipschaltbild eines Switch-Diversity-Systems vom Typ
Scanning-Diversity, verwendet im Kraftfahrzeug für den Ra-
dioempfang im UKW Frequenzband, 88MHz–108MHz.

10,7 MHz eine Analyse im Diversity-Prozessor durchgeführt. Bei State-of-the-
Art Diversity-Prozessoren wird neben dem Empfangspegel durch Filter das
Auftreten von Störungen des Audio-Empfangssignals, das durch die Rück-
kopplung zur Verfügung steht, detektiert. Bei gleichzeitigem eintreten beider
Indikatoren, Empfangspegel fällt rapide ab und eine Störung des Audiosignals
findet statt, wird durch den Diversity-Switch auf eine weitere Antenne um-
geschaltet. Beim Philips Diversity-Prozessor [Sem06] wird beispielsweise als
erstes wieder die Antenne mit dem Radio-Tuner verbunden, die zuvor das
beste Empfangssignal lieferte.

Unter Berücksichtigung des Radio-Empfangssignals im Basisband kann
die Qualität des empfangenen Signals im Basisband neben der Empfangs-
leistung bewertet werden. Durch dieses Vorgehen kann eine analytische Be-
stimmung der Ausfallwahrscheinlichkeit nicht mehr durchgeführt werden. Im
Folgenden wird daher der einfachste Fall mit dem Empfangspegel als einzigem
Qualitätsparameter durchgeführt. In einem realen Einsatz würde eine solche
Entscheidung anhand des Empfangspegels in ca. 50 % der Fälle eine nicht
optimale und damit falsche Entscheidung herbeiführen, [Mol03]. Zu einer ver-
gleichenden Studie des Einbauortes für Antennen ist dieses Vorgehen jedoch
notwendig.

Das Empfangssignal XR(t) kann durch eine gewichtete Summe der Emp-
fangssignale der Antennen vi(t, ~x) mit i = 1 . . . N wobei N die maximale
Anzahl der Antennen ist, dargestellt werden.

XR(t) =
∑

i

= 1Nai(t)vi(t, ~x) (D.1)

Die Gewichtung ai(t) ist für Switched-Diversity-Systeme jeweils nur bei einer
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D.1 Diversity-Systeme für den mobilen Radioempfang

Antenne von Null verschieden.

D.1.2 Selection-Diversity

Selection-Diversity-Systeme werten zu jedem Zeitpunkt die Qualität des em-
pfangenen Signals aller Antennen aus. Der Aufbau ist ähnlich dem eines Scan-
ning-Diversity-Systems, gezeigt in Abbildung D.3, wobei ein Tuner direkt an
jeder Antenne angeschlossen ist. Das qualitativ höchstwertige Signal wird

ZF

Diversity Prozessor

Dioden Schalter

ZF

verstärker
Antennen−

Empfänger

Empfänger

HF

v(t)

v (t,x )1 1

v (t,x )2 2

Abbildung D.3: Prinzipschaltbild eines Switch-Diversity-Systems vom Typ
Selection-Diversity.

durch den Diodenschalter auf den Ausgang des Diversity-Systems geschaltet.
Es wird pro Antenne ein Tuner benötigt, um die Qualität des Signals zu detek-
tieren. Es kann je nach Ausführung direkt das Basisbandsignal oder das Signal
in Zwischenfrequenzlage durch den Diodenschalter umgeschalten werden. Im
Vergleich zum Scanning-Diversity ist ein deutlich höherer Hardwareaufwand
notwendig. Weshalb es im Kraftfahrzeug heutzutage nicht eingesetzt wird. Es
ergibt sich am Ausgang des Selection-Diversity-Systems

XR(t) = max
i

vi(t, ~x) (D.2)

Im zeitlichen Mittel ist der Empfangspegel durch das Auswahlkriterium
beim Selection-Diversity im Vergleich zum Scanning-Diversity erhöht.

Sowohl Scanning-Diversity als auch Selection-Diversity-Systeme erzielen
den maximalen Gewinn wenn alle Antennen im Mittel die selbe Leistung und
Signalqualität empfangen. Da dies in realen Systemen meist nicht sicherge-
stellt werden kann wird folgend der Einfluss von Empfangsleistungsunterschie-
den bei Scanning- und Selection-Diversity untersucht.
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D.1.3 Empfangsleistungsunterschiede bei Switch-

Diversity

Die Berechnung des Korrelationskoeffizienten für ein Antennensystem zeigt
die prinzipielle Eignung dieses Systems als Switch-Diversity-System. Jedoch
macht der Korrelationskoeffizient keine Aussage über den Pegel der empfang-
enen Leistung und damit über die Funktionsfähigkeit und Leistungsfähigkeit
eines Switch-Diversity-Systems. Der Leistungskorrelationskoeffizient zwischen
Antennen eines Antennenarrays stellt somit eine wichtige Voraussetzung dar,
ist jedoch keine ausreichende Bedingung für eine hohe Empfangsqualität des
Diversity-Systems.

Für eine Leistungsbetrachtung muss sowohl die Verteilung der Empfangs-
leistung der Antennen, durch beispielsweise die kumulative Verteilungsfunk-
tion, und zusätzlich das Signal zu Rauschverhältnis der Antennen betrachtet
werden. Zur Untersuchung des Einflusses von Empfangsleistungsunterschieden
der Antennen in einem Diversity-System wird folgend von einer Gruppenan-
tenne mit 4 Empfangsantennen ausgegangen. Als Antennen werden linear
vertikal polarisierte Dipole angenommen. Folgend wird davon ausgegangen,
dass eine quantitative Bewertung anhand des empfangenen Pegels ausreiche.
Für einen Vergleich der Systeme wird ein Szenario aus 12 einfallenden Wellen
in ein Gebiet der Größe 100 λ x 2 λ wie in Abbildung D.4 gezeigt verwendet.
Die Antennen sind durch unterschiedliche Symbole gekennzeichnet. Der Ab-
stand der Antenne beträgt 0.2 λ. Es ergibt sich die für Kraftfahrzeuge übliche
Fläche des Antennenarrays von 0, 6 λ, mit einer Wellenlänge bei UKW von
ca. 3m. Im Folgenden wird virtuell die Empfangsleistung bei einer Durch-
querung des Szenarios mit den verschiedenen Antennen aufgezeichnet. Die
Gruppenantenne am Empfänger ist linear, parallel zur Y-Achse orientiert.
Kopplungen zwischen den Antennen werden vernachlässigt. Es wird somit ein
unter diesem Umständen optimaler Fall betrachtet. Als Empfangsleistungen
der vier Antennen im linearen Antennenarray ergeben sich ausschnittsweise
die in Abbildung D.5 gezeigten Empfangspegel.

Wird davon ausgegangen, dass ein störungsfreier Empfang einen minima-
len Pegel von PR = −60 dB erfordert, so ist zu erkennen dass ein störungsfreier
Empfang mit je nur einer der vier Antennen nicht möglich ist.

Exemplarisch werden folgend wie oben beschrieben vier Antennen virtuell
durch das in Abbildung D.4 gezeigte Wellenfeld über eine Strecke von 100 λ
bewegt. Zur Untersuchung des Einflusses von Empfangsleistungsunterschieden
auf das Ausgangssignal des Diversity-Antennensystems werden Untersuchun-
gen an den folgenden drei Beispielen durchgeführt.

• Alle Antennen empfangen im zeitlichen Mittel die gleiche Leistung.

• Drei Antennen empfangen im zeitlichen Mittel die gleiche Leistung, die
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Abstand 0.2λ voneinander.
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jedoch um 3 dB geringer ist als die mittlere Empfangsleistung der do-
minierenden Antenne.

• Drei Antennen empfangen im zeitlichen Mittel die gleiche Leistung, die
jedoch um 6 dB geringer ist als die mittlere Empfangsleistung der do-
minierenden Antenne.

In Abbildung D.6 ist die Wahrscheinlichkeit, dass die Empfangsleistung PR

kleiner als die auf der Abszisse aufgetragene Leistung ist, für alle vier Anten-
nen gezeigt.
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Abbildung D.6: Kumulative Wahrscheinlichkeit für den Empfangspegel bei
der Durchquerung des Wellenfeldes aus Abbildung D.4 für
vier Antennen im Abstand von 0,2 λ.

Es zeigt sich, dass ohne eine Gewichtung der Empfangsleistung alle An-
tennen den gleichen Empfangspegel aufweisen. Der maximale Empfangspegel
ist durch den Tuner im Radio auf PR,max = −40 dBm festgelegt. Bei höhe-
rem Empfangspegel führt eine AGC (automatic gain control) im Tuner zu
einer Reduzierung des Empfangspegels, so dass der Tuner nicht zerstört wird.
Hier soll davon ausgegangen werden, dass die dominierende Antenne diesen
maximalen Empfangspegel nicht überschreiten.

Für Scanning-Diversity wir der Threshold zu Beginn der Simulation auf
Pth = −60 dBm eingestellt. Eine zeitliche Anpassung des Threshold wird mit
einem Faktor von k = 0, 001 nach Gleichung (D.3) vorgenommen.

Pth(n + 1) = Pth(n) + k ·PScanning (D.3)
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wobei PScanning der Pegel nach dem Diversity Prozessor für Scanning-Diversi-
ty ist. In Abbildung D.7 ist ein Ausschnitt der Empfangspegel der Antennen
1 . . . 4, gezeigt. Zusätzlich ist der Threshold und der sich ergebende Empfangs-
pegel für Scanning-Diversity und Selection-Diversity eingezeichnet. Bei einer
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Abbildung D.7: Empfangspegel der Antennen bei einer virtuellen Durchfahrt
durch das Szenario, gegeben in Abbildung D.4. Zusätzlich
Threshold und Empfangspegel für Scanning-Diversity und Se-
lection-Diversity.

Durchfahrt durch das Szenario zeigt sich, dass im Mittel Selection-Diversi-
ty und Scanning-Diversity äquivalent gut arbeiten, Abbildung D.8. Dennoch
ist zu erkennen, dass Selection-Diversity geringe Vorteile aufweist, wenn aus-
schließlich der Empfangspegel als Qualitätsmerkmal verwendet wird.

Im Falle einer Hauptantenne und drei Antennen, die um 3 dB bzw. 6 dB
weniger Leistung empfangen, fällt der Erwartungswert des Empfangspegels
um 2 dB bzw. 3 dB im Vergleich zum Empfang mit 4 äquivalenten Anten-
nen. Bei einer weiteren Vergrößerung des Pegelunterschieds wird der Gewinn
durch das Diversity-System weiter reduziert. Ein Pegelunterschied von 14 dB
zwischen Hauptantenne und den restlichen Antennen führt dazu, dass kein
nennenswerter Gewinn mit dem Diversity-System erzielt werden kann.

Neben dem Erwartungswert für den Empfang in einem Radio-Empfangs-
system ist die Ausfallwahrscheinlichkeit ein wichtiger Indikator. Beim Ra-
dio-Empfang am Kraftfahrzeug wird davon ausgegangen, dass ein minimaler
Empfangspegel von −60 dBm für einen störungsfreien Empfang notwendig ist.
Folgend wird somit eine minimale Grenze des Empfangspegels für störungs-
freien Empfang von −58 dBm angenommen, so verbleiben 2 dB Margin. Die
Unterschreitungswahrscheinlichkeit des minimalen Empfangspegels für stö-
rungsfreien Empfang nach dem jeweiligen Switch-Diversity ist in Tabelle D.1
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Empfangspegel.

zusammengefasst.

Diversity-System E(PR < 60 dB)
Selection-Diversity 0,4%
Selection-Diversity -3 dB 1,4 %
Selection-Diversity -6 dB 3,6 %
Scanning-Diversity 0,7%
Scanning-Diversity -3 dB 1,6 %
Scanning-Diversity -6 dB 4,1 %

Tabelle D.1: Wahrscheinlichkeit für das Unterschreiten eines Empfangspegel
von −58 dBm am Ausgang eines Diversity-Systems mit vier An-
tennen

Die Unterschreitungswahrscheinlichkeit eines Pegels von −58 dBm steigt
mit größer werdender Differenz an. Dennoch wird die Empfangsqualität durch
das Diversity-System verbessert. Die Unterschreitungswahrscheinlichkeit des
Pegels von −58 dBm beträgt bei der dominierenden Antenne 17%.

Der maximale Gewinn an Hörgenuss lässt sich somit für das gegebene Sze-
nario und mit einem 4 Antennen Diversity-System 4 erzielen, wenn alle An-
tennen im Diversity Antennensystem den gleichen mittleren Empfangspegel
liefern. Der Diversity Gewinn fällt oder die Unterschreitungswahrscheinlich-
keit steigt bei größer werdenden Unterschieden, jedoch ist die untere Grenze
4Im Kraftfahrzeug werden in der Oberklasse und Mittelklasse 4 Antennen Diversity-Sys-
teme vom Typ Scanning Diversity eingesetzt. Es wurde daher hier ein 4 Antennen
Diversity-System verwendet.
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die Unterschreitungswahrscheinlichkeit der besten Antenne. Beim Erreichen
der unteren Grenze ist jedoch kein Gewinn durch das Diversity-System zu
erzielen.

D.2 Phase-Diversity im mobilen Radio-

Empfang

Heutzutage sind nur wenige Fahrzeuge mit einem Phase-Diversity-Empfangs-
system ausgestattet. In Abbildung D.9 ist das Prinzipschaltbild eines Phase
Diversity-System gezeigt. Zu jeder Antenne wird ein Empfänger benötigt, der
das empfangene Signal in Zwischenfrequenzlage, 10, 7MHz, mischt. Auf Zwi-
schenfrequenzlage werden die Signale im Diversity-Prozessor digitalisiert und
durch einen adaptiven Algorithmus addiert [Bla06].
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Abbildung D.9: Prinzipschaltbild eines Phase Diversity-Systems, verwendet
im Kraftfahrzeug für den Radioempfang bei UKW

Als adaptive Algorithmen stehen verschiedene zur Verfügung. Einige sind
in [LL96] gezeigt. Für den mobilen Radio-Empfang muss ein Algorithmus mit
sehr schnellem Einschwingverhalten gewählt werden. Hier ist beispielsweise
der Recursive-Least-Square Algorithmus anwendbar. Dabei werden die Ge-
wichtungsfaktoren ständig durch die Kovarianzmatrix bestimmt. Damit die
Berechnung in Echtzeit durchgeführt werden kann werden Prozessoren mit
hoher Rechenleistung benötigt. Auch die aufwendige Empfangstechnik mit
pro Antenne einem Tuner verhindert heutzutage eine günstige Herstellung.
Eine Erweiterung des Empfangssystems auf mehrere Antennen würde weitere
Rechenkapazität erfordern welche heutzutage nicht mit erträglichem Aufwand
zur Verfügung steht.

Im Vergleich zum Switch-Diversity-System werden beim Phase Diversity-
System alle verwendeten Antennen gleichzeitig verwendet. Dadurch kann der
Gruppengewinn des Antennensystems, der mit identischen Antennen mit dem
log10(N) steigt, genutzt werden.

GGruppe = 20 log10(N) (D.4)
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mit N der Anzahl der verwendeten Antennen. Dieser Gruppengewinn kann
nur im optimalen Fall, dass alle Antennen identischen Gewinn aufweisen er-
zielt werden, daher handelt es sich bei diesem Gruppengewinn um eine obere
Grenze des Gewinns durch die Anzahl der verwendeten Antennen.

Mathematisch gesehen werden beim Equal-Gain-Combining die Signale
durch komplexe Gewichtung so addiert, dass sich ein maximales Empfangssi-
gnal aus der Summe der empfangenen Signale der Antennen ergibt. Der Be-
trag der Gewichtungsfaktoren beim Equal-Gain-Combining ist identisch für
alle Antennen und beträgt Eins. Dieses Vorgehen ist nahezu äquivalent zum
Vorgehen bei Phase-Diversity. Ein Equal-Gain-Combiner addiert somit die
durch sogenanntes co-phasing in der Phase gleichgeschaltete Empfangssignale
der Antennen.

ai(t) = ejαi = e− arg vi(t,~x) (D.5)

Das Summensignal ergibt sich dann aus Gleichung (D.1) durch Summation
der Beträge der Empfangssignale.

XR,EGC(t) =

N
∑

i=1

ai(t)XR,i(t, ~x) =

N
∑

i=1

ejαiXR,i(t, ~x) =

N
∑

i=1

|XR,i(t, ~x)| (D.6)

In diesem Fall leistet jedes empfangene Signal der einzelnen Antennen XR,i

einen Beitrag zum Summensignal XR,EGC(t) am Ausgang des Diversity-Pro-
zessors. Für einen Vergleich der Leistungsfähigkeit des Phase-Diverstiy mit
den geschalteten Diversity-Systemen wird auch hier eine Anzahl von 4 Anten-
nen zum Empfang angenommen.

Für ein Equal-Gain-Combining Antennensystem ergibt sich zum Vergleich
zu den geschalteten Diversity-Systemen, Scanning- und Selection-Diversity ein
deutlich, bis zu 6 dB, höherer Empfangspegel, siehe Abbildung D.10.

Eine weitere Untersuchung bei reduziertem Pegel einer Antenne sind hier
nicht notwendig, da dieser reduzierte Empfangspegel direkt in das Summen-
signal, siehe Gleichung (D.6), eingeht.

D.3 Mehrantennensysteme in der

Kommunikation

In der Kommunikation sind die Anforderungen an die Datenrate und die Ver-
lässlichkeit unter der Vorgabe eines gleich bleibenden Spektrums gestiegen.
Diversity und MIMO-Systeme können bei der Erfüllung dieser Aufgaben er-
folgreich eingesetzt werden.
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Abbildung D.10: Ausschnitt aus dem Empfangspegel von vier Antennen im
Abstand 0.2λ voneinander und Equal-Gain-Combining.

D.3.1 Geschaltete Diversity Antennensysteme

In der Kommunikation werden für Wireless Local Area Networks (WLAN)
schon heute geschaltete Diversity-Systeme eingesetzt.

Wenn davon ausgegangen wird, dass die Funkkanäle zwischen allen Sende-
und Empfangsantennen unabhängig sind und dass jede Empfangsantenne ihr
spezifisches, instantanes Signal-zu-Rauschverhältnis (SNR) SNRi(t) aufweist,
so kann die mittlere Wahrscheinlichkeit für ein bestimmtes SNR am Ausgang
des Diversity-Prozessors berechnet werden. Die Wahrscheinlichkeit, dass eine
Antenne ein SNR besser als eine bestimmte Grenze SNRsoll aufweist ergibt
sich zu:

P(SNRi < SNRsoll) =

SNRsoll
∫

0

p(SNRi(t))(d SNR) = 1 − e
− SNRsoll

E(SNRi(t)) (D.7)

Da die einzelnen Kanäle als unabhängig angenommen werden, ergibt sich die
Wahrscheinlichkeit, dass alle Kanäle unterhalb eines bestimmten Signal zu
Rausch Verhältnis SNRsoll sind durch das Produkt der Wahrscheinlichkeiten
aus Gleichung (D.7).

P(SNR < SNRsoll) =
∏

i

P(SNRi < SNRsoll) =
∏

i

(

1 − e
− SNRsoll

E(SNRi(t))

)

(D.8)

Unter Annahme, dass alle N Antennen im Mittel das instantane SNR
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E(SNR(t)) aufweisen, kann Gleichung (D.8) weiter vereinfacht werden.

P(SNRsoll) =
(

1 − e−
SNRsoll

E(SNR(t))

)N

(D.9)

Diversity-Systeme, wie hier beschrieben erfüllen die Forderung nach einer
verlässlichen Verbindung und damit einer unterbrechungsfreien Datenkommu-
nikation, jedoch können sie primär die Datenrate nicht erhöhen. Effektiv wird
zwar eine Erhöhung der Datenrate im Mittel erzielt, da weniger Störungen im
Vergleich zur Übertragung mit einem SISO-System auftreten. Für eine weitere
Steigerung werden Systeme benötigt, die die Informationen aus allen Anten-
nen auswerten und alle in einem Spektrum vorhandenen nutzbaren Pfade in
der Umgebung zu einer parallelen Übertragung nutzen.

D.3.2 MIMO-Antennensysteme

Die Aufgabe eines MIMO-Systems ist die Datenmenge, die pro Zeit und pro
zur Verfügung stehenden Bandbreite übertragen werden kann zu maximieren.
Ein Maß für diese Datenrate pro genutzter Frequenzbandbreite ist die spek-
trale Effizienz. Bei Diversity-Systemen wird für eine Übertragung ein Kanal,
der durch ein „Beamforming“ sowohl am Sender als auch am Empfänger op-
timiert wird, verwendet. Mit diesem Subkanal ist jedoch die hohe Datenrate
zukünftiger Systeme nicht erreichbar, Beispielsweise ist bei WLAN 802.11g
eine maximale Datenrate von 54 MBit/s erzielbar. Im neuen Standard 802.11n
soll eine bis zu zehnfache Datenrate erreichbar sein. Hierzu ist es notwendig,
das zur Verfügung stehende Spektrum effizienter als heute zu nutzen. Hier-
für wird bei MIMO-Systemen die Kanalkenntnis je nach Verfahren sowohl
am Sender als auch am Empfänger ausgenutzt, um parallele Datenströme, im
gleichen Frequenzbereich und über identische Antenne, zu übertragen. Der
Unterschied zu Diversity-Systemen ist die parallele Übertragung der Daten
über sogenannte Subkanäle in einem Frequenzband und zu der selben Zeit. In
dieser Arbeit wird von keiner Kanalkenntnis am Sender ausgegangen, daher
hat es sich als sinnvoll erwiesen die Sendeleistung auf alle Antennen gleich zu
verteilen. Auf Empfangsseite kann eine Kanalschätzung vorgenommen, und
der Kanal in bis zu min{M,N} unterschiedliche Subkanäle aufgeteilt werden.
Über jeden Subkanal können unabhängig voneinander Daten übertragen wer-
den. Als Vergleich kann wie in [Wal04] gezeigt eine Normierung vorgenommen
werden. Hier wird für einen fairen Vergleich die SISO spektrale Effizienz, siehe
dazu auch Kapitel A, die in 10 % der Fälle 3, 5 bit/(s ·Hz) ergibt verwendet.
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