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Vorwort des Herausgebers

Funktechniken sind ein wesentlicher Bestandteil unseres modernen Lebens
geworden. Dazu gehéren mobile Datentbertragungssysteme, aber in zunehmendem
Male auch Lokalisierungsverfahren, bildgebende Verfahren, Sensorik und seit
jungster Zeit sogar medizinische Anwendungen. Im Bereich der mobilen
Kommunikation fihrte die permanent steigende Nachfrage nach héheren Datenraten
vor einigen Jahren zu zwei neuen Technologien, deren Kombination seit kurzem
auch Gegenstand aktueller Forschungen ist. In der Ultrabreitband-Technik (UWB)
werden die Sendesignale Uber eine sehr gro3e Bandbreite gespreizt, was zu einer
sehr geringen spektralen Leistungsdichte und damit einem sehr geringen
Storpotential fur andere Funkdienste fuhrt. Die vor kurzer Zeit in vielen Zonen der
Erde freigegebenen Frequenzbdnder ebnen den Weg flir zukiinftige kommerzielle
UWB-Systeme. Unter MIMO (Multiple-Input-Multiple-Output) versteht man Systeme
aus jeweils mehreren Sende- und Empfangsantennen. Durch Ubertragung mehrerer
unabhangiger Datenstréme auf sogenannten Subkandlen kann die Kanalkapazitat
insbesondere in Mehrwegefunkkanalen gesteigert werden. Ausschlaggebend fir
maximale Kanalkapazitdt eines MIMO-Systems sind optimale Antennen-
konfigurationen an Sender und Empfanger. Da MIMO allerdings die
Mehrwegeeigenschaften des Funkkanals nutzt, wird flr eine simulationsbasierte
Optimierung der Antennenkonfigurationen ein  hochgenaues Modell des
Mehrwegefunkkanals bendétigt. Im Bereich der bildgebenden Verfahren und der
Sensorik besteht hdufig noch die zusétzliche Anforderung an die Kanalmodellierung,
dass innerhalb einer grofen Umgebung kleine und meist inhomogene Objekte
modelliert werden muissen. Bisher existieren keine Funkkanalmodelle, die alle
folgenden Bedingungen erfillen: Gultigkeit Uber komplette UWB-Bandbreite,
gleichzeitige Modellierung grofler Umgebungen und kleiner und inhomogener
Objekte, antennenunabhangige Modellierung der Mehrwegeausbreitung sowie
Erzeugung realistischer Funkkanale fir neue Umgebungstypen ohne aufwandige
Messkampagnen. Hier setzt die Arbeit von Frau Dipl.-Ing. Malgorzata Janson an.

Die vorliegende Dissertation prasentiert ein neuartiges hybrides Verfahren zur
Funkkanalmodellierung. Den Kern der Arbeit bildet die Verbindung eines
deterministischen Ray-Tracing Verfahrens mit der Finite Differenzen Methode
(FDTD, engl. Finite Difference Time Domain) sowie mit einem stochastischen
Modell, das mit speziell dafir durchgefiihrten Messungen parametrisiert und
verifiziert wurde.

Die Arbeit von Frau Janson stellt einen weiteren wichtigen Baustein im
Forschungsfeld der Funkkanalmodellierung dar und wird im Bereich der MIMO-
Systeme sicherlich weltweit Beachtung und Anwendung finden. Ich wiinsche Frau
Janson alles Gute fir die Zukunft und weiterhin viel Erfolg bei ihrer Laufbahn.

Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
- Institutsleiter -
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1 Einleitung

1.1 Motivation und Umfeld der Arbeit

Die Verbreitung von Funksystemen ist in den letzten Jahren enorm gestiegen. Nicht nur
Kommunikationssysteme sind aus dem Alltag nicht mehr wegzudenken. Radarsysteme wur-
den frither hauptsdchlich in der Luft- und Schiftfahrtstechnik eingesetzt. Heute sind sie je-
doch so kostengiinstig und kompakt, dass sie auch in Autos Verwendung finden, um den
Fahrer zu unterstiitzen. Auch Lokalisierungssysteme erlebten vor allem dank des GPS (engl.
Global Positioning System) einen enormen Aufschwung. Mit der zunehmender Anzahl an
Nutzern solcher Funktechniken steigen jedoch auch die an sie gestellten Anforderungen.

Dies ist besonders im Bereich der Kommunikationssysteme sichtbar. Immer grofiere Men-
gen an Daten sollen schnell an verschiedene Gerite geliefert werden. Gleichzeitig wird im-
mer mehr Mobilitét verlangt, wodurch die drahtlose Ubertragung stetig an Bedeutung ge-
winnt. Ein Beispiel hierzu ist das digitale hochauflosende Fernsehen (HDTYV, High Defi-
nition Television) mit dem neuen Medium Blu-Ray. Im Moment kénnen hochauflésende
Videos aufgrund ihrer hohen Datenraten nur iiber Kabel tibertragen werden. Konventio-
nelle drahtlose Techniken stofien hier an ihre Grenzen. Da der Alltag jedoch immer mehr
vom Informationsfluss abhéngt, ist zu erwarten, dass die vom Nutzer geforderten Daten-
raten auch in Zukunft steigen werden. Und es ist abzusehen, dass die Ubertragung dieser
hohen Datenraten auch drahtlos méglich sein soll.

Gleichzeitig ist das zur Verfiigung stehende Frequenzspektrum immer noch stark begrenzt.
Die kommerziellen Anwendungen miissen meistens in den lizenzfreien ISM-Béndern un-
tergebracht werden. Deshalb ist die im Jahr 2002 verabschiedete Regelung der US-Ameri-
kanischen FCC fiir ultrabreitbandige Systeme (UWB, engl. ultra-wideband) [FCCO02] auf
reges Interesse in Wissenschaft und Industrie gestofien. Diese Regelung erméglicht eine li-
zenzfreie Nutzung des Frequenzbandes zwischen 3,1 und 10,6 GHz. Allerdings ist die zu-
lassige Sendeleistung stark begrenzt, wodurch auch die erreichbaren Datenraten und die
Reichweite der Systeme beschriankt sind. Ein anderer Ansatz, der momentan z.B. im Mobil-
funk angewendet wird, ist die Verwendung von mehreren Antennen auf Sende- und Emp-
fangsseite (MIMO, engl. multiple input multiple output). Dadurch ist es mdglich, die rdum-
liche Diversitdt des Kanals auszunutzen und die spektrale Effizienz des Systems zu erh6hen
[PNGO3, TVO05].
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Weder UWB noch MIMO ist alleine ausreichend, um die Anforderungen der heutigen Un-
terhaltungssysteme vollstindig zu erfiillen. Darum wird immer héufiger dariiber nachge-
dacht, die beiden Techniken zu kombinieren, um so die geforderten extrem hohe Datenra-
ten tibertragen zu kénnen [TS06, KZD09, EH09, Kle09, KZ10, Moll10].

Auch Radar- und Lokalisierungssysteme erleben seit der Einfiihrung der UWB-Regulierung
zunehmende Aufmerksamkeit. Mit Radar kann wegen der grofien Bandbreite eine sehr ho-
he Auflosung erreicht werden. Lokalisierungssysteme profitieren von genauer Signallauf-
zeitbestimmung, die durch den Einsatz von sehr kurzen Pulsen méglich wird.

Fiir das schnelle und kostengiinstige Design aller Funksysteme muss das Testen und Opti-
mieren der verwendeten Algorithmen und Frontends anhand von rechnerbasierten Simu-
lationen moglich sein. Da das Verhalten des Funkkanals fiir die Leistungsfahigkeit solcher
Systeme mafigebend ist, muss der Einfluss des Kanals so gut wie méoglich in den Simu-
lationen beriicksichtigt werden. Dafiir sind genaue Kanalmodelle notwendig. Sowohl bei
MIMO-Kommunikationssystemen als auch bei Radar- und Lokalisierungssystemen soll das
Kanalmodell sowohl die Dampfung und die Frequenzabhingigkeit des Kanals nachbilden
als auch die dazugehorigen Richtungseigenschaften und das Polarisationsverhalten.

Die Anzahl der Kanalmodelle fiir das Design von UWB-Systemen ist aufgrund der Neu-
artigkeit der Technologie stark begrenzt. Die in der Literatur beschriebenen Kanalmodelle
werden im néchsten Absatz kurz vorgestellt.

1.2 Stand der Technik

Das mit Abstand populdrste Kanalmodell fiir hochratige UWB-Systeme ist das von der IEEE
802.15.3a Standarisierungsgruppe vorgeschlagene statistische Kanalmodell [IEE03]. Dieses
Modell basiert auf dem Saleh-Valenzuela Ansatz fiir breitbandige Kanile [SV87]. Es wird
dabei angenommen, dass die einzelnen Ausbreitungspfade in Gruppen (sog. Cluster) am
Empfanger ankommen. Die Ankunftszeiten und Amplituden der einzelnen Pfade werden
anhand von statistischen Verteilungen generiert. Die Modellparameter wurden anhand von
mehreren Messkampagnen bestimmt und sind fiir die wichtigsten Anwendungsszenarien
wie Wohnrdaume und Biirordume definiert. Dabei werden Entfernungen von bis zu 20 m
beriicksichtigt. Der Nachteil dieses Modells ist, dass es keine Richtungseigenschaften des
Kanals beriicksichtigt. Damit ist es fiir Simulationen von MIMO-, Radar- und Lokalisie-
rungssystemen nicht geeignet.

Ein weiterer fiir UWB-Kanile geeigneter Modellierungsansatz basiert auf den Vollwellen-
methoden, welche die Maxwell'schen Gleichungen numerisch 16sen. Fiir die Vollwellen-
simulationen ist ein genaues Modell der Umgebung einschlieflich der Materialparameter
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notwendig. Die Vollwellenansitze liefern die genauesten Ergebnisse, sind aber extrem re-
chenintensiv. Eine dreidimensionale Simulation eines typischen Indoor-Szenarios ist beim
heutigen Stand der Technik immer noch problematisch.

Eine weitere Klasse der deterministischen Verfahren basiert auf der Strahlenoptik (engl. ray
tracing). Es wird dabei angenommen, dass fiir ausreichend hohe Frequenzen die Ausbrei-
tungseffekte wie Reflexion oder Beugung den aus der Optik bekannten Gesetzen fiir Licht-
ausbreitung unterliegen. Dadurch ist es moglich, in einem definierten Szenario die Strahlen-
wege geometrisch zu bestimmen und anschlieffend die Amplituden und Phasenanderungen
in jedem Interaktionspunkt zu berechnen. Genauso wie bei den Vollwellenmethoden miis-
sen hier die genauen Informationen iiber das Szenario vorliegen. Die strahlenoptischen Ver-
fahren haben wesentlich geringere Rechenzeiten als die Vollwellenansitze, was allerdings
durch eine geringere Genauigkeit erkauft wird.

Da mit dem Ray-Tracing Verfahren die Eigenschaften jedes einzelnen Ausbreitungspfads
einschliefllich seiner Ausfalls- und Einfallsrichtung bestimmt werden kénnen, ist es sehr
gut zur Simulation von MIMO Kanilen geeignet. Deshalb ist das Ray-Tracing Verfahren
als Kanalmodell fiir schmalbandige Systeme mittlerweile sehr verbreitet. Es wurde auch mit
zahlreichen schmal- und breitbandigen Outdoor-Messungen verifiziert [Mau05, DEFVFO07,
Fiig09]. Der Vergleich zeigt, dass die mit Ray-Tracing simulierten Kanile die gemessenen
Kanaleigenschaften sehr gut widerspiegeln kdnnen. Voraussetzung ist jedoch, dass diffu-
se Streukomponenten beriicksichtigt werden. Diese Komponenten entstehen beim Einfall
der elektromagnetischen Wellen an rauen oder unregelmdfligen Oberflichen. Die diffusen
Pfade werden inkohérent zu den reflektierten und gebeugten Pfaden addiert, wodurch die
einzelnen Pfade fiir den Empféinger nicht auflosbar sind [RSK06].

In Indoor-Szenarien ist die Qualitdt der Kanalberechnung typischerweise etwas schlech-
ter [RHWO07, PKF07, LRATO08]. Besonders im UWB-Frequenzband beinhalten die gemes-
senen Kandle im Vergleich zu den simulierten wesentlich mehr Mehrwegebeitrage [JEPKO06,
PKW07, Nas08] welche bei der Simulation i.d.R. vernachléssigt werden. Der einzige Versuch
diese fehlenden Beitrige in die UWB-Simulation einzubringen, wird in [LG07] beschrieben.
Diese Methode verbessert zwar die Ubereinstimmung der gemessenen und simulierten Ka-
nalparameter, bildet aber die Kanalimpulsantwort nicht korrekt nach. Weiterhin wurde das
Modell bisher nicht fiir MIMO-Systeme validiert.

1.3 Aufgabenstellung und Losungsansatz

Aus der vorigen Diskussion folgt, dass fiir das Design von zukiinftigen UWB-Systemen ein
neues, genaueres Kanalmodell benétigt wird. Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist es, ein
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solches Kanalmodell zu entwickeln. Das Modell soll bei méglichst geringer Rechenzeit so-
wohl die Freuquenzabhangigkeit als auch die Richtungsselektivitit des Kanals realitdtsnah
widerspiegeln. Es ist auch wichtig, dass es die Geometrie des Szenarios beriicksichtigt, so-
dass es fiir Simulationen von Radar- und Lokalisierungssystemen angewendet werden kann.
Weiterhin spielt besonders bei Simulationen von Kommunikationssystemen eine richtige
Wiedergabe der Statistik der Kanalkenngrofien sowie die Reproduzierbarkeit der Ergebnis-
se eine Rolle.

Um diese Ziele zu erreichen, muss von einem deterministischen Kanalmodell ausgegangen
werden. Wegen der geringen Rechenzeiten wird hier das Ray-Tracing Modell als Ausgangs-
punkt gewéhlt. Um die Fehler dieses Modells in den betrachteten Szenarien zu quantifi-
zieren, werden im ersten Schritt umfassende Funkkanalmessungen in mehreren Szenari-
en durchgefiihrt und mit den Simulationen verglichen. Um die Richtungseigenschaften der
Ausbreitungspfade zu bestimmen, wird das Sensor-CLEAN Schitzverfahren implementiert,
welches die Berechnung von Einfallswinkeln anhand von Empfangssignalen an mehreren
Antennenpositionen ermdglicht. Zur Uberpriifung der Genauigkeit der Schitzung, wird
dieses Verfahren anhand von Simulationen validiert.

Anschliefend werden zwei hybride Modellierungsansétze zur Verbesserung der Simulati-
onsgenauigkeit vorgestellt:

- ein vollstindig deterministisches hybrides Modell, welches das Ray-Tracing mit einem
Vollwellenansatz kombiniert. Dabei werden die Fernfeld-Streukoeffizienten eines Ob-
jekts mit der Finiten Differenzen Methode (FDTD, engl. Finite Difference Time Do-
main) berechnet und in eine Ray-Tracing Berechnung integriert. Dadurch kann eine
bessere Genauigkeit bei kleinen und komplexen Strukturen erreicht werden.

- ein hybrides deterministisch-stochastisches Modell, in dem ein einfacher stochastisch-
geometrischer Ansatz verwendet wird, um den diffusen Anteil nachzubilden. Die Pa-
rameter des stochastisch-geometrischen Modells werden anhand von richtungsauf-
gelosten Messungen ermittelt. Die Uberlagerung der diffusen Streubeitrige mit der
deterministischen Ray-Tracing Simulation resultiert in realititsnahen, geometriege-
bundenen Kanalimpulsantworten und Kanalkenngroflen.

Diese beiden Ansétze konnen je nach Anwendung einzeln oder zusammen verwendet wer-
den. Fiir die Radarsysteme spielt die Genauigkeit der Simulation des von kleinen Objekten
gestreuten Feldes eine wesentlich wichtigere Rolle, als bei Kommunikationssystemen. Fiir
diesen Fall ist das hybride Ray-Tracing/FDTD Modell deshalb vorteilhaft. Der determini-
stisch-stochastische Ansatz modelliert dagegen das von kleinen Details gestreute Feld auf
eine statistische Weise und hat das Ziel die Kanalkennfunktionen und Kanalkenngréfien
moglichst realitdtsnah nachzubilden.
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1.4 Gliederung der Arbeit

Aus der im vorherigen Absatz beschriebenen Vorgehensweise ergibt sich die folgende Glie-
derung dieser Arbeit:

- Das folgende Kapitel ist den Grundlagen der UWB-Technik und deren Anwendungen
gewidmet. Ferner gibt es einen genaueren Einblick in die bestehenden Kanalmodelle.

- Kapitel 3 beschiftigt sich mit der formellen mathematischen Beschreibung des Funk-
kanals und fiihrt alle, in den weiteren Kapiteln genutzten Kanalkennfunktionen und
Kanalkenngrofien ein.

- In Kapitel 4 werden die Methoden zur breitbandigen, richtungsaufgelosten Kanalmes-
sung sowie das in dieser Arbeit genutzte Messsystem und die Messszenarien vorge-
stellt. Weiterhin wird an dieser Stelle der Sensor-CLEAN Algorithmus zur Schétzung
der einzelnen Ausbreitungspfade eingefithrt und fiir die in dieser Arbeit verwendeten
Szenarien parametrisiert. Ferner wird ein Vergleich zwischen der mit Ray-Tracing si-
mulierten und gemessenen Kanalkennfunktionen und Kenngrofien gemacht und so
die bestehenden Defizite der konventionellen Ray-Tracing Modelle aufgezeigt.

- Kapitel 5 stellt den hybriden Ray-Tracing/FDTD Ansatz vor. Zuerst werden die Grund-
lagen der FDTD Methode zusammengefasst. AnschliefSend wird die Implementierung
des Ray-Tracing/FDTD Verfahrens vorgestellt und anhand von Messungen und FDTD
Simulationen verifiziert. Zum Schluss wird die Anwendung des Modells in den Simu-
lationen fiir Kommunikations- und Radarsysteme vorgestellt.

- Kapitel 6 fithrt das neue hybride deterministisch-stochastische Modell ein. Anhand
von richtungsaufgeldsten Messungen werden die Modellstruktur und die Modellpa-
rameter abgeleitet. Die anschlieflende Verifikation des Modells mit Kanalmessungen
zeigt eine signifikante Steigerung der Simulationsgenauigkeit gegeniiber dem konven-
tionellen Ray-Tracing in Bezug auf alle untersuchten Kanalkenngrofien.

- In Kapitel 7 wird das deterministisch-stochastische Modell zur Ermittlung von Design-
Kriterien fiir Arrays in MIMO-UWB-Systemen genutzt. Dafiir wird ein auf dem MB-
OFDM (engl. Multiband-OFDM) Standard basierter MIMO-Systemsimulator imple-
mentiert, welcher das deterministisch-stochastische Kanalmodell einsetzt. Anhand der
simulierten Bitfehlerraten werden die Zusammenhiange zwischen der eingesetzten An-
tennenkonfiguration und der Leistungsfiahigkeit eines MIMO-UWB-Systems abgelei-
tet. Diese Zusammenhange bieten eine Hilfestellung beim Design von optimalen An-
tennenarrays fiir zukiinftige Kommunikationssysteme.

- Die Zusammenfassung und die Schlussfolgerungen der Arbeit sind in Kapitel 8 gege-
ben.






2 UWB Funktechniken und Kanalmodelle

Seit der Zulassung der UWB-Technologie zur kommerziellen Nutzung in 2002, wurde sie
fir eine beachtliche Anzahl an Anwendungen aus den Gebieten der Kommunikation, Ra-
dar und Sensorik betrachtet. Dabei sind verschiedene Konzepte der Sender- und Empfén-
gerarchitekturen entstanden. Dieses Kapitel gibt einen Uberblick iiber die verschiedenen
Ansitze zur Realisierung der UWB-Ubertragung sowie iiber die wichtigsten Einsatzgebiete
von UWB. Eine ausfiihrliche Einfiihrung in die Ultrabreitbandtechnik ist in [OHI04, Ree05,
ACDB06, DKM*06] zu finden. Weiterhin werden die wichtigsten Kanalmodelle fiir UWB-
Systeme vorgestellt. Insbesondere wird das am Institut fiir Hochfrequenztechnik und Elek-
tronik (IHE) entwickelte Ray-Tracing Modell, welches der Ausgangspunkt dieser Arbeit ist,
nédher beschrieben.

2.1 Definition der Ultra-Breitbandsysteme

Die Geschichte der ultrabreitbandigen Systeme geht zuriick bis zum ersten Ubertragungs-
experiment von Heinrich Hertz im Jahr 1887 In diesem Experiment wurden die elektroma-
gnetischen Wellen mit einem Funkeninduktor angeregt, welcher die Pulse mit einer grofien
relativen Bandbreite erzeugt. Allerdings haben erst die spéter entwickelten schmalbandigen
Systeme, die Funkkommunikation populdr gemacht. Die ultrabreitbandigen Systeme wur-
den lange Zeit vorwiegend fiir militdrische Zwecke eingesetzt, als Radar, Storsender oder
fir abhorsichere Kommunikation. Erst durch die Freigabe eines breiten Spektrums zwi-
schen 3,1 und 10,6 GHz fiir lizenzfreie UWB-Anwendungen durch die US-Amerikanische
Federal Communications Commission (FCC) wurde die kommerzielle Nutzung von UWB
ermoglicht [FCCO02].

Laut FCC wird ein System als ultrabreitbandig definiert, wenn seine absolute Bandbreite
mindestens 500 MHz oder seine relative Bandbreite (d.h. die auf die Mittelfrequenz bezoge-
ne Bandbreite) mindestens 20% betragt. UWB-Systeme sind als sog. overlay Systeme konzi-
piert, d.h. sie nutzen die Frequenzbander, die anderen Funksystemen zugewiesen sind, mit.
Um Stérungen der schmalbandigen Systeme zu vermeiden, ist die zuldssige Sendeleistung
der UWB-Systeme begrenzt. Dazu gelten unterschiedliche Regelungen in USA, Europa und
Asien. Eine vollstindige Beschreibung aller momentan giiltigen UWB-Regulierungen ist in
[Tim10] zu finden.
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Die US-amerikanische FCC Maske lésst fiir Indoor-Kommunikationsanwendungen eine
EIRP Leistungsdichte von -41,3 dBm/MHz fiir Frequenzen zwischen 3,1 und 10,6 GHz und
unter 0,96 GHz zu. Auflerhalb dieser Grenzen miissen deutlich kleinere Leistungsdichten
eingehalten werden. In Europa ist der mit -41,3 dBm/MHz nutzbare Bereich wesentlich klei-
ner und liegt zwischen 6,0 und 8,5 GHz [ECCO07]. Zusitzlich kann das Band zwischen 4,2
und 4,8 GHz verwendet werden, vorausgesetzt, dass zusétzliche MafSnahmen zur Vermei-
dung von Interferenz getroffen werden. Weitere Regulierungen sind in Japan, Korea, China
und Singapur verfiigbar. Sie sind mit kleineren Abweichungen der europdischen Spektral-
maske dhnlich.

2.2 Modulationstechniken

Es gibt mehrere Moglichkeiten das tibertragene Signal zu gestalten, damit es die durch die
Regelungsbehorden vorgegebenen Bedingungen erfiillt. Einerseits konnen sehr kurze Pul-
se verwendet werden, welche ein breites Spektrum aufweisen. Andere Moglichkeiten sind
Mehrtréagerverfahren wie z.B. Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM) oder
Frequenzspreizverfahren wie z.B. Direct Sequence Spread Spectrum (DSSS). Momentan gel-
ten pulsbasierte Verfahren und OFDM Verfahren als die populdrsten Methoden der UWB-
Ubertragung.

2.2.1 Pulsbasierte Systeme

In pulsbasierten Systemen erfiillt jeder gesendete Puls die Anforderungen der Regulierungs-
behorden an die Spektralmaske. Die Pulsdauer ist dabei viel geringer als die Wiederholzeit.
Die zu iibertragenden Symbole werden typischerweise auf mehrere Pulse verteilt, um einen
zusitzlichen Prozessierungsgewinn und Interferenzrobustheit zu erreichen. Dadurch sind
solche Systeme auch robust gegen Intersymbolinterferenz in Szenarien mit starker Mehr-
wegeausbreitung.

Als Pulsform wird meistens der Gauf3’sche Puls oder seine Ableitungen verwendet, da er die
von der FCC vorgegebene Maske gut ausfiillt und einfach zu erzeugen ist. Noch bessere Sys-
temleistungsfahigkeit kann durch die Verwendung von optimierten Pulsen erreicht werden
[Eis06, Tim10].

Die Modulation der Pulse kann iiber die Amplitude (PAM, engl. pulse amplitude modula-
tion), die Phase (BPSK, engl. binary phase shift keying), die Position (PPM, engl. pulse po-
sition modulation) oder die Pulsform (PSM, engl. pulse shape modulation) erreicht werden.
Dadurch ist die Signalprozessierung direkt im Basisband moglich. Durch Verzicht auf den
Mischer im Empféanger konnen einfache und kostengiinstige Empfangerstrukturen gebaut
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werden. Anderseits ist die Sender-Empfénger-Synchronisation bei kurzen Pulsen technisch
schwierig.

2.2.2 MB-OFDM

Das Multiband-OFDM Verfahren fiir UWB wurde von der IEEE 802.15.3 Standardisierungs-
gruppe [IEE03] vorgeschlagen und bei Ecma International als Standard eingereicht [ECMO5].
Die OFDM Technik beruht auf Aufspaltung des Datenstroms auf mehrere Untertréger, so
dass die modulierten Untertrager orthogonal zueinander sind. Die Bandbreite der einzelnen
Untertréger ist dabei kleiner als die Kohdrenzbandbreite des Kanals, so dass die Subtriger
fast keine Frequenzselektivitit des Kanals erfahren. Danach werden die einzelnen Daten-
strome mit der inversen Diskreten Fourier-Transformation (IDFT) prozessiert. Die dadurch
erhaltenen komplexen Abtastwerte werden auf die Trigerfrequenz gemischt und gesendet.
Im Empfanger wird diese Vorgehensweise umgekehrt ausgefiihrt, wobei hier die diskrete
Fourier-Transformation (DFT) verwendet wird. Durch ihre Struktur sind OFDM Systeme
besonders robust gegen schmalbandige Interferenzen und gegen frequenzselektives Funk-
kanalverhalten.

Bei dem MB-OFDM Standard wird das FCC-UWB-Spektrum auf 14 Subbinder mit einer
Bandbreite von 528 MHz aufgeteilt. Diese werden in Bandgruppen zu je 3 Subbandern auf-
geteilt (siehe. Bild 2.1). Eine Ausnahme hier ist Gruppe 5, welche die letzten zwei Bénder
beinhaltet. Gruppe 6 wurde nachtraglich definiert und umfasst die Bander, welche in allen
vorhandenen Regulierungen fiir UWB freigegeben sind.

Gruppe 1 | Gruppe2 | Gruppe 3 Grupbe4 i Gruppe 5

3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 9768 10296

Bild 2.1: MB-OFDM Subbinder und Bandgruppen

In jedem Subband werden 128 Untertrager verwendet [BBA*04]. Anders als bei konventio-
nellen OFDM Systemen wird bei MB-OFDM die Tragerfrequenz gemaif3 einem vorgegebe-
nen Frequency-Hopping Muster iiber die Zeit variiert.

Heutzutage werden mit MB-OFDM Nettodatenraten von bis zu 480 Mbit/s pro 528 MHz
Subband erreicht [MOAO04].
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2.3 UWB Kommunikations- und Radaranwendungen

Gemif des Shannon’schen Theorems steigt die mogliche Ubertragungsrate eines Kanals lo-
garithmisch mit dem Signal-zu-Rausch-Verhiltnis und linear mit der Bandbreite. Da die
maximale Sendeleistung der Funkssysteme einerseits technologisch und anderseits durch
verschiedene Regulierungen begrenzt ist, muss, um hohere Ubertragungsraten zu erreichen,
die Bandbreite des Systems erh6ht werden. Daher ist die UWB-Technologie besonders at-
traktiv als Frontend fiir hochratige Kommunikationssysteme. Dabei ist durch die begrenzte
zuldssige Sendeleistung die Reichweite solcher Systeme auf ca. 10 m beschrankt. Diese Reich-
weite ist fiir viele Anwendungen wie z.B. Kommunikation zwischen dem Rechner und Peri-
pheriegerdten oder in Multimediasystemen bereits ausreichend. Da die Mengen an Daten,
die in solchen Szenarien {ibertragen werden, kontinuierlich steigt, ist hier der Bedarf an ho-
hen Datenraten besonders hoch. Mittlerweile sind die ersten MB-OFDM basierten UWB-
Gerite auf dem Markt, welche als Ersatz fiir die USB (engl. Universal Serial Bus) Schnitt-
stellen gedacht sind.

Bei grofleren Entfernungen sinkt die verfiigbare Datenrate, doch auch hier gibt es potenzi-
elle Anwendungen von UWB z.B. in Sensor-Netzwerken oder in der Medizin. Hier sind die
pulsbasierten Systeme von besonderem Interesse, da sie durch ihre einfache Sender- und
Empfangerstrukturen niedrige Herstellungskosten und geringen Stromverbrauch verspre-
chen.

Die grofSe Bandbreite von UWB bringt auch Vorteile fiir Lokalisierung und bildgebende
Verfahren. Da die Pulse sehr kurz sind, ist eine sehr genaue Bestimmung von Laufzeiten
moglich. Dadurch kann in Lokalisierungssystemen sehr genaue Positionsbestimmung er-
reicht werden. Solche hochgenauen Lokalisierungssyteme konnen z.B. zur Fernsteuerung
von Industriemaschinen verwendet werden [ZJA*10, Z]JZ10].

Beim Radar bieten die kurzen Pulse eine sehr gute Auflosung in der Entfernung. Zusitz-
lich ist bei niedrigeren Frequenzen des FCC Bandes die Penetration der dielektrischen Ob-
jekte [Li09, Adal0] moglich. Dadurch sind die UWB-Systeme zur Anwendung in medi-
zinischen Abbildungsverfahren geeignet, z.B. zur Brustkrebsdetektion [HSSS07, THS*08,
THS*09] oder zur Unterstiitzung von Rettungskréften in Katastrophenszenarien [THSZ07a,
THSZ07b].

2.4 Ansatze zur Kanalmodellierung fur UWB

Fiir schnelle und effektive Entwicklung und Optimierung von Ubertragungssystemen und
den dazugehorigen Algorithmen sind rechnerbasierte Modelle des Funkkanals von Néten,
um einen kostspieligen Prototypaufbau zu vermeiden. Je komplexer das System ist, desto
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wichtiger ist es, dessen Parameter schon in der Entwicklungsphase zu optimieren und des-
sen Leistungsfahigkeit zu bestimmen.

Um aussagekriftige Ergebnisse zu bekommen, miissen die verwendeten Kanalmodelle eine
realistische Nachbildung des Funkkanals liefern. Abhédngig von der Anwendung, kénnen
nur ausgewdhlte Aspekte der Wellenausbreitung in einem Modell beriicksichtigt werden.
Zum Testen der Algorithmen fiir Kommunikationssysteme ist es meistens ausreichend, das
statistische Verhalten einiger Kanalmodellparameter wie z.B. Kanalddmpfung oder Impuls-
verbreiterung nachzubilden. Wird optimale Platzierung des Systems in einem bestimmten
Szenario gefragt, muss das Kanalmodell auch die geometrische Beschaffenheit des Szenarios
beriicksichtigen. Das gleiche gilt auch fiir den Entwurf von Radar- und Imagingsystemen.
Mittlerweile ist eine beachtliche Anzahl an verschiedenen Kanalmodellen zur Simulation
von ultrabreitbandigen Kanilen entstanden. Diese kénnen grob in stochastische und deter-
ministische Kanalmodelle unterteilt werden. Diese beiden Gruppen werden im Folgenden
genauer beschrieben.

2.4.1 Stochastische Kanalmodelle

Die stochastischen Kanalmodelle modellieren das statistische Verhalten der ausgewéhlten
Kanaleigenschaften mit Hilfe von Zufallsprozessen. Diese Prozesse sind anhand von Mes-
sungen bestimmt und parametrisiert. Solche Modelle sind nur im gleichen Frequenzbereich
und dhnlichen Szenarien giiltig in dem die Messungen stattfanden. Ein Vorteil solcher Mo-
delle ist, dass in kiirzester Zeit sehr viele Kanalrealisierungen erstellt werden kdnnen, was
schnelles Vergleichen der Algorithmen und Techniken anhand von Fehlerraten (BER, engl.
bit error rate) des Systems ermoglicht.

Schon kurz nach der Veréftentlichung der FCC Regulierung wurden zwei stochastische Ka-
nalmodelle fiir diesen Frequenzbereich durch die IEEE 802.15.3a [IEE03] und IEEE 802.15.4a
[IEE07] Standardisierungsgruppen zur Verfiigung gestellt. Obwohl kein industrieweiter Stan-
dard fiir die physikalische Schicht der Kommunikationssysteme erarbeitet wurde, sind die
durch diese Gruppen entwickelten Kanalmodelle mittlerweile sehr verbreitet.

Das erste Modell ist fiir hochratige Kommunikation in Wohn- und Biirordumen [MFP03],
das zweite fiir niedrigratige Kommunikation innerhalb der Sensornetzwerke in Wohn-, Biiro-
, Industrie- und Outdoorszenarien konzipiert worden [MCCC*06]. Beide Modelle basie-
ren im Wesentlichen auf dem Saleh-Valenzuela Ansatz fiir breitbandige Kanile [SV87]. Es
wird dabei angenommen, dass die einzelnen Ausbreitungspfade in Gruppen sog. Cluster am
Empfinger ankommen. Die Ankunftszeiten der Cluster und der Pfade in den Clustern wer-
den durch eine Poisson-Verteilung modelliert und die Amplituden durch eine Log-Normal
Verteilung. Somit wird eine zufillige Impulsantwort erzeugt. Die Mittelwerte der aus diesen
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Impulsantworten berechneten Kanalkenngrofien entsprechen den aus der Messung gewon-
nenen Mittelwerten.

Die Ankunftszeiten der Cluster und der Pfade in den Clustern ist in beiden Modellen durch
Poisson-Verteilungen modelliert. Die Amplituden der einzelnen Mehrwegebeitrage sind im
IEEE 802.15.3a Modell Log-Normalverteilt und im IEEE 802.15.4a Modell Nakagami verteilt.
Zusitzlich werden weitere Ausbreitungseffekte wie Freiraumddmpfung und die Dampfung
durch Abschattung (engl. shadowing) modelliert.

Da diese Modelle keine zeitliche- und raumliche Korrelation der einzelnen Kanalimpulsant-
worten beriicksichtigen, sind sie fiir Simulation von zeitvarianten Mehrantennensystemen
sowie fiir die Radaranwendungen nicht geeignet.

2.4.2 Deterministische Kanalmodelle

Die deterministischen Kanalmodelle liefern eine direkte Losung der Maxwell Gleichungen
in einem gegebenen Szenario. Dazu ist ein genaues Modell der Umgebung notwendig, wel-
ches sowohl die Geometrie als auch die Materialeigenschaften und Oberflichenbeschaffen-
heit der Objekte umfasst.

Eine Gruppe der deterministischen Kanalmodelle sind Vollwellenansitze, welche nach Dis-
kretisierung der betrachteten Umgebung die Maxwell'sche Differenzialgleichungen mit par-
tiellen Differenzialgleichungen anndhern und diese 16sen. Dazu gehoren Verfahren wie z.B.
Finite-Elemente-Methode (FEM) [GW98], Momentenmethode (MoM, engl. Method of Mo-
ments) [Gib08] oder Finite Differenzen Methode (FDTD) [THO05]. Dabei kann sowohl von
den Gleichungen im Frequenzbereich (FEM, MoM) als auch im Zeitbereich ausgegangen
werden (FDTD). Die Zeitbereichsmethoden sind besonders gut fiir ultrabreitbandige Kana-
le geeignet, da sie das gesamte Spektrum auf einmal abtasten.

Die Vollwellenansitze liefern die genausten Ergebnisse, allerdings sind sie auch, was die Re-
chenleistung und den Speicher betrifft, am aufwendigsten. Beim heutigen Stand der Technik
sind die FDTD Berechnungen fiir den FCC Frequenzbereich nur fiir Volumen von wenigen
Kubikmeter anwendbar. Das berechenbare Volumen wird dabei mit steigender Frequenz
kleiner.

Bei Objekten deren Abmessungen wesentlich groler als die Wellenldnge sind, kann auf
asymptotische Ansitze zur Beschreibung des Feldes bei hohen Frequenzen zuriickgegrif-
fen werden. Zu solchen Ansitzen gehoren geometrische Optik (GO) und die verallgemei-
nerte geometrische Beugungstheorie (UTD, engl. uniform geometrical theory of diffraction).
Dabei werden die einzelnen elektromagnetischen Wellen wie Lichtstrahlen (engl. rays) be-
handelt. Dadurch kénnen mit Hilfe von relativ einfachen Regeln wie z.B. Reflexionsgesetz
oder Fermatsches Prinzip die Ausbreitungswege der einzelnen Wellen bestimmt werden
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und anschliefSend die Amplitude und Phasenidnderungen durch Interaktionen mit der Um-
gebung berechnet werden. Solche Modelle werden als strahlenoptische Modelle bezeichnet
und bieten wesentlich geringere Rechenzeiten als die Vollwellenmethoden bei einer guten
Genauigkeit. Die strahlenoptischen Modelle kénnen weiterhin in zwei Gruppen aufgeteilt
werden. Der Unterschied liegt dabei in den Strahlsuchalgorithmen. Die Strahlsuche ist z.B.
durch Senden und Verfolgen von vielen, gleichméflig im Raum verteilten Strahlen méoglich.
Die Strahlen, die nach der Interaktionen mit Objekten am Empfanger ankommen, werden
weiter prozessiert, die anderen werden verworfen. Dieser Ansatz wird als Stahlabschufiver-
fahren (engl. ray launching) bezeichnet. Beispiele der Ray-Launching basierten Modelle sind
in [Cic94] oder in [Did00] zu finden. Der andere Ansatz ermittelt die moglichen Pfade geo-
metrisch z.B. mit Hilfe der Spiegelungsmethode [RWG97]. Dieser Ansatz wird als Strahlen-
suchverfahren (engl. ray tracing) bezeichnet.

Das in dieser Arbeit verwendete ihert3d Modell verwendet das Strahlensuchverfahren zur
Berechnung der Ausbreitungswege. Es ist in [Mau05] ausfiihrlich vorgestellt. Es unterstiitzt
Berechnungen von direkten, reflektierten, gebeugten und inkohérent gestreuten Pfaden (fiir
die Vegetationsstreuung). Dabei werden die Reflexionspunkte mittels des Spiegelungsprin-
zips ermittelt und die Beugungspunkte anhand des Fermat'schen Prinzip bestimmt [Bal89].
An Reflexionsstellen wird die Anderung der Amplitude und Phase der Welle mit Hilfe von
modifizierten Fresnel Gleichungen [GW98] vollpolarimetrisch ermittelt. Die modifizierten
Fresnel Koefhizienten erlauben die Berechnung der Reflexion von schwach rauen Oberfla-
chen. Dabei wird nur die Feldstirke der reflektierten Welle reduziert. Die gestreuten Pfade
werden nicht weiter verfolgt. Die Beugungen werden durch die erweiterte verallgemeiner-
te geometrische Beugungstheorie (UTD) berechnet [Lue89]. Bei den Ausbreitungsberech-
nungen werden die Pfade mit bis zu fiinf Reflexionen, bis zu drei Beugungen sowie auch
gemischte Pfade beriicksichtigt. Pfade hoherer Ordnungen kénnen wegen der hohen Damp-
fung vernachldssigt werden [FMKWO06].

Durch Verketten der vollpolarimetrischen Matrizen, welche die einzelnen Interaktionen be-
schreiben, und der Freiraumabschnitte zwischen den Interaktionen konnen die Amplitude,
Phase und Laufzeit der einzelnen Pfade ermittelt werden. Da der Verlauf des Pfades be-
kannt ist, konnen auch die Ausfalls- und Einfallswinkel der Pfade am Sender und Empfén-
ger ermittelt werden. Diese Information macht das Modell besonders fiir Simulationen von
Mehrantennensystemen niitzlich.

Zundchst sind die Pfade fiir einen fiktiven isotropen Strahler ermittelt. Durch Gewichtung
der einzelnen Pfade mit den Werten der Antennenrichtcharakteristik fiir entsprechende
Ausfalls- und Einfallswinkel kénnen beliebige Antennen simuliert werden. Die dazu not-
wendige Richtcharakteristik kann dabei entweder aus den Messungen oder aus einer Simu-
lation gewonnen werden. Durch kohdrente Summation der einzelnen Pfade am Empfanger
wird der Ubertragungskoeffizient ermittelt. Wird der Vorgang fiir verschiedene Frequenzen
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wiederholt, ergibt sich daraus eine komplexe Ubertragungsfunktion des Kanals, welche in
den Zeitbereich transformiert werden kann. Da angenommen werden kann, dass die geome-
trischen Ausbreitungswege unabhingig von der Frequenz sind [ZBMEO08, EH09], wird, um
die hochstmogliche Effizienz der Berechnung zu gewiéhrleisten, die zeitaufwendige Pfadsu-
che nur bei der niedrigsten Frequenz durchgefiihrt. Die Berechnung der Ubertragungskoef-
fizienten ist vergleichsweise schnell und erfolgt dann fiir jede einzelne Frequenz im zweiten
Schritt. Dabei wird die angewendete Antennarichtcharakteristik entsprechend der Frequenz
variiert. Die Materialeigenschaften werden in dieser Arbeit zur Vereinfachung als frequen-
zunabhingig angenommen. Die Frequenzabhéngigkeit der Materialparameter kann jedoch
einfach in die Simulation implementiert werden, indem die Szenariodaten mit der Frequenz
variiert werden.

Die Voraussetzung, dass die Objektdimensionen viel grofler als die Wellenldnge sind, be-
grenzt jedoch den Giiltigkeitsbereich des Modells. Kleine Details oder strukturierte Ober-
flichen, wie sie in Indoor Umgebungen vorkommen, konnen deshalb nur mit begrenzter
Genauigkeit simuliert werden. Desweiteren wird der Effekt der so genannten diffusen Streu-
ung vernachldssigt, welcher in Messungen beobachtet wird. Um diese zwei Nachteile zu be-
heben werden in dieser Arbeit zwei hybride Ansdtze vorgestellt, welche die Streuung in das
Ray-Tracing Modell implementieren. Zunachst wird ein rein deterministischer Ansatz vor-
gestellt, welcher FDTD und Ray-Tracing kombiniert, um die Interaktion der elektromagne-
tischen Welle mit kleinen Objekten in der Simulation méglichst genau nachzubilden. Dieser
Ansatz ist besonders in Simulationen fiir bildgebende Systeme von Bedeutung. Der zweite
Ansatz ist insbesondere fiir das Design von Kommunikationssystemen interessant und im-
plementiert die diffuse Streuung in das Ray-Tracing Modell mit Hilfe von statistischen Me-
thoden. Da beide Ansitze auf der Beschreibung eines gestreuten Pfades basieren, konnen
sie sowohl getrennt als auch kombiniert verwendet werden.
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Drahtlose Systeme nutzen den freien Raum zur Ubermittlung von Signalen. Hierbei entste-
hen durch die Interaktionen der an dem Sender abgestrahlten elektromagnetischen Wellen
mit ihrer Umgebung mehrere Ausbreitungspfade. Am Empfénger kommen dadurch meh-
rere Kopien des gesendeten Signals an, deren Amplitude, Phase und Polarisation durch die
Ausbreitungseffekte wie Reflexion, Beugung oder Streuung beeinflusst werden. Somit ist das
Verhalten eines Funkkanals deutlich komplexer als das Verhalten eines kabelgebundenen
Mediums und ist im allgemeinen Fall zeit- und frequenzabhéngig sowie richtungsselektiv.

Durch die Kanalkennfunktionen und Kenngréfien werden alle diese Effekte quantifiziert.
Dadurch ist die Charakterisierung des Kanals und ein Vergleich zwischen verschiedenen
Kanilen moglich. Auch die Leistungsfahigkeit eines Kanalmodells ldsst sich durch einen
Vergleich mit Messungen anhand dieser Kenngroflen bewerten. Daher liefert dieses Kapi-
tel eine systemtheoretische Beschreibung des Funkkanals sowie eine Ubersicht iiber die in
dieser Arbeit verwendeten Funktionen und Kenngréf8en zur Kanalcharakterisierung. Dabei
wird sowohl auf die schmal- als auch ultrabreitbandigen Kanile eingegangen. Eine ausfiihr-
liche Beschreibung der Systemfunktionen und Kenngréf3en ist in zahlreichen Publikationen
wie z.B. [Bel63, Kat97, GW98, Zwi00, Pat02, Mau05, Fiig09] zu finden.

In dieser Arbeit wird bewusst auf die statistische Kanalbeschreibung durch den WSSUS-
Ansatz (engl. wide sense stationary with uncorrelated scattering) wie es in [Bel63] hergeleitet
ist, verzichtet. Die charakteristischen Kanalkenngroflen werden stattdessen aus der physi-
kalischen Beschreibung der Mehrwegeausbreitung nach [GW98] gewonnen.

3.1 Ubertragungsfunktion und Kanalimpulsantwort

Ublicherweise stellt man den Funkkanal als lineares, zeitvariantes System dar. Ein solches
System kann vollstindig durch seine Impulsantwort im Zeitbereich oder seine Ubertra-
gungsfunktion im Freqeunzbereich beschrieben werden. Ein Ausgangssignal y(t) eines sol-
ches Systems wird durch Faltung der Kanalimpulsantwort k(7, t) mit dem Eingangsignal
x(t) definiert.

y() =h(r,0)xx(0) = [ h(x0)x(t-)ds (31)
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Dabei beschreibt die Variable 7 die Verzogerungszeit der einzelnen Ausbreitungspfade und
die Variable t die Zeitvarianz des Kanals. Die Faltung der Zeitsignale entspricht der Multipli-
kation des Eingangsignals mit der Kanaliibertragungsfunktion H( f, t) im Frequenzbereich:

Y(f.t)=H(f.t) X(f.t) (3.2)

Die Kanalimpulsantwort und die Ubertragungsfunktion sind dabei iiber die Fourier-Trans-
formation miteinander verkniipft. Dadurch kénnen die Kenngréfien des Funkkanals sowohl
im Zeit- als auch im Frequenzbereich abgeleitet werden.

Bei der Betrachtung richtungsselektiver Kandle ist es hilfreich, zwischen gerichtetem Aus-
breitungskanal und ungerichtetem Funkkanal zu unterscheiden. Im Folgenden wird als Funk-
kanal die Ubertragungsstrecke zwischen den Antennenanschliissen am Sender und Emp-
tinger bezeichnet. Der Funkkanal wird durch die Eigenschaften der Antennen beeinflusst
und ist ungerichtet. Der Ausbreitungskanal dagegen, beinhaltet die Antennen nicht und ist
richtungsselektiv. Die Beschreibung der beiden Fille wird in den folgenden Abschnitten na-
her erldutert.

3.1.1 Ungerichteter Funkkanal

Die Ubertragungsfunktion H(f,t) des zeitvarianten, frequenzselektiven Funkkanals gibt
den Quotienten aus der komplexen Antennenspannung am Empfianger und am Sender an
[GW98]. Dabei ist die Spannung am Empfanger durch eine kohdrente Summation von N
Ausbreitungspfaden bestimmt:

Un(fst) _ | Rz} [0
LD =0T =\ Rz (5 f) Gr(f)Gr(f) (3.3)

| EI@R(@R('«‘)’WRU)J) T, (f.1) - Cr(Br (), yr(0), f) - e P (O}

Dabei bezeichnen Z,,(f) und Z,;(f) die Eingangsimpedanzen, Gr(f) und Gr(f) die
Gewinne, die Vektoren Cy(0r(t), wr(t), f) und C;(01(t), wr(t), f) die polarimetrische
komplexe Richtcharakterisitik der Sende- und Empfangsantenne. Die Richtcharakteristik
der Antennen ist in einem sphérischen Koordinatensystem definiert, in welchem 6 und y
Elevation und Azimut darstellen. Die Transfermatrix T, (f, t) fasst alle Amplituden- und
Phasendnderungen zusammen, die durch Reflexionen, Beugung und Streuung entstehen
und ist vollpolarimetrisch definiert:

Tooo(fit) IL,0,(f51)

LED=| 1 () Ty (f0) G4
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Im Allgemeinen sind die Antennengewinne und Richtcharakteristika frequenzabhingig.
Auch die Materialparameter der Objekte und dadurch die Reflexions- Beugungs- und Streu-
koefhizienten miissen als frequenzabhéngig betrachtet werden. Deshalb dndert sich die Trans-
fermatrix mit der Frequenz. Dies gilt besonders fiir ultrabreitbandige Kandle. Dagegen kén-
nen die geometrischen Wege der Ausbreitungspfade und somit ihre Einfalls- und Ausfalls-
winkel als frequenzunabhéngig angenommen werden [ZBMEO08, EH09].

Anderung der Position der Sende-/Empfangsantenne sowie die Bewegung in der Umgebung
(z.B. vorbeigehende Personen) fithren zur Fluktuation der Anzahl der Pfade sowie deren
Amplituden und Phasen. Die Eigenschaften der Antennen sind dagegen zeitunabhéngig.

3.1.1.1 Schmalbandige und breitbandige Systeme

Die Bandbreite eines drahtlosen Ubertragungssystems ist immer eingeschrinkt. Dies resul-
tiert einerseits aus der Bandbegrenzung der Antennen, anderseits aus der Reglementierung
der fiir die Kommunikation geeigneten Spektren durch Behorden. In den meisten Syste-
men ist das genutzte Band klein im Vergleich zur Mittenfrequenz. In einem solchen Fall
kann auch die Frequenzabhéngigkeit der Antennen- und Materialeigenschaften vernachlis-
sigt werden. Solche Ubertragungsysteme werden fiir gewdhnlich mit Hilfe der dquivalenten
Tiefpass-Ubertragungsfunktion beschrieben:

N

ETP(AJ(’ t) = Zén(t)e*ﬂﬂ(fﬁAf)Tn(t) (3.5)
n=1

Dabei werden zur Vereinfachung die einzelnen Terme in (3.3), bis auf die Laufzeitterme,

zu den skalaren, komplexen Ubertragungskoeffizienten A, () zusammengefasst. Der Uber-

tragungskoefhizient beinhaltet daher die gesamte Dampfung und Phasendnderung des n-

ten Ausbreitungspfades, die sowohl durch die Antennen als auch durch den Kanal zustande

kommen.

Durch die inverse Fourier-Transformation von H'* (Af, t) beziiglich der Frequenz kann die

dquivalente Tiefpass-Kanalimpulsantwort hTP(T, t) der Form
N
B (1,0) = 3 A (0)e P08~ 1, (1)) (36)
n=1

bestimmt werden. Dabei wird zunichst eine unbegrenzte Bandbreite angenommen. Die An-
tennen und das analoge Front-End weisen dabei Eigenschaften eines Filters auf. Durch Fal-
tung mit der bandbegrenzten Impulsantwort dieses Filters hgp(r, t) ergibt sich folgender
Zusammenhang:
N
R (1,1) = 3 A, (e PO (1 -7, (1)) (3.7)

n=1
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3 Charakterisierung des Funkkanals

3.1.1.2 Ultrabreitbandige Systeme

Im Gegensatz zu konventionellen Breitbandsystemen und Schmalbandsystemen ist die Band-
breite der ultrabreitbandigen Signale grofs im Vergleich zur Mittenfrequenz. Daher kénnen
UWB-Signale oft direkt im Basisband analysiert werden. Ein reales Basisband-Signal hat
spektrale Komponenten sowohl bei positiven als auch negativen Frequenzen. Werden die
Signale im Frequenzbereich gemessen, z.B. mit einem Netzwerkanalysator, liegen die Werte
nur fiir positive Frequenzen vor. Um eine reelle Zeitfunktion h(7, t) aus solchen Daten zu
erhalten, wird vor der Fourier-Transformation das Spektrum fiir negative Frequenzen mit
Hilfe der Hermit'schen Symmetrie rekonstruiert. Dazu wird eine konjugierte komplexe Ko-
pie des Spektrums fiir positive Frequenzen um die Frequenz f = 0 gespiegelt [OHI04]. Die
daraus resultierende reale Basisbandfunktion hat folgende Form:

h(z,t) = zl\j:A’n(t)hF(T—Tn(t)) (3.8)

Dabei werden auch die Effekte der Frequenzabhingigkeit der Antennenrichtcharakteristika
und der Materialeigenschaften, die sich im Zeitbereich als Verzerrung des Pulses manifes-
tieren, in dem Term A’ (¢) mitberticksichtigt. Wegen der grofien Bandbreite wird oft der
Term hg(7 — 7,(t)), welcher die Pulsform beschreibt, mit der Dirac-Funktion 8(7 — 7,(t))
ersetzt.

3.1.1.3 Doppler-variante Ubertragungsfunktion und Kanalimpulsantwort

Bei Beschreibung stark zeitvarianter Kanile sind weitere Systemfunktionen hilfreich. Durch
Fourier-Transformation der zeitvarianten Ubertragungsfunktion H'* (A f, t) aus (3.5) be-
ziiglich der Zeitvarianz t erhilt man eine Doppler-variante Ubertragungsfunktion
T™(Af, fp), aus welcher die Kenngrofien der Zeitvarianz abgeleitet werden: das Doppler-
Spektrum, die Doppler-Verschiebung und die Doppler-Verbreiterung. Durch inverse Fourier-
Transformation der Doppler-varianten Ubertragungsfunktion beziiglich der Frequenz er-
halt man eine dopplervariante Kanalimpulsantwort s™ (7, fp).

Genauso wie die Ubertragungsfunktion H'*(Af, t) und die Kanalimpulsantwort h"* (7, t)

beschreibt jede der beiden Doppler-varianten Systemfunktionen vollstindig den Funkkanal
[Bel63].
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3.2 Charakteristische Kennfunktionen und KenngrofSen

3.1.2 Gerichteter Ausbreitungskanal

Zur Beschreibung der rdumlichen Eigenschaften des Kanals wird die gerichtete Ubertra-
gungsfunktion H( f, t, Qr, Qr) verwendet [Zwi00, Fiig09]:

H(f,t,Qr,Qx) = (4%) Ni) T, (f, )e 2™ I8(Qr - Qur(£))8(Qr — Qur(t)) (3.9)

Dabei definieren Qr und Qg die Ausfalls- bzw. Einfallsrichtungen der Pfade an der Sende-
bzw. Empfangsantenne in Azimut und Elevation. Im Gegensatz zur ungerichteten Ubertra-
gungsfunktion aus (3.3) sind die Gewinne und die Richtcharakteristika der Antennen in der
gerichteten Ubertragungsfunktion nicht eingeschlossen. Die Matrizen H( f, t, O, Qg ) und
T, (f,t) sind vollpolarimetrisch definiert. Einzelne Komponenten der Polarisation werden
durch Multiplikation der Matrix H( f, ¢, Qr, Qg ) mit isotropen Sende- und Empfangscha-
rakteristiken berechnet z.B.:

1
Hyo(f-£,Qr,Qr) = (1 0 )-H(f,t,Qr, Q) ( O) (3.10)
Durch Gewichtung der gerichteten Ubertragungsfunktion mit den Antennendiagrammen
und Integration iiber den kompletten Winkelbereich QO und Qg erhilt man die ungerichtete
Ubertragungsfunktion aus (3.3):

H(£.0) = VG(NG: (D) [ [ Cu(Ow(0). £)-Hf 1,01, 00) - Cr(r(0), £)drd
Qr Or
(3.11)

Genauso wie bei ungerichteten Funktionen wird die gerichtete Kanalimpulsantwort durch
Fourier-Transformation der gerichteten Ubertragungsfunktion gewonnen:

h(f) t QT; QR) o H(f’ £ QT) QR) (312)

Die gerichtete Ubertragungsfunktion und Kanalimpulsantwort kénnen genauso wie die un-
gerichteten Systemfunktionen im dquivalenten Tiefpass-Bereich oder im Basisband beschrie
ben werden. Dabei gelten auch alle in Absatz 3.1.1 beschriebenen Zusammenhange.

3.2 Charakteristische Kennfunktionen und KenngroBen

Zur einfachen Bewertung und zum Vergleich der Kanile werden Kennfunktionen und Kenn-
groflen eingefiihrt, welche Dampfung, Zeitvarianz, Frequenz- und Richtungsselektivitét des
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3 Charakterisierung des Funkkanals

Kanals beschreiben. Die Kenntnis dieser Kenngrof3en ist fiir das Design von drahtlosen Sys-
temen wichtig. So entscheiden z.B. die Werte der Zeitvarianz {iber die Notwendigkeit einen
Entzerrer im Empfanger anzuwenden. Die Werte der Frequenzselektivitit konnen zur Ab-
leitung der moglichen Symbolraten verwendet werden und die Werte der Richtungsselek-
tivitat geben an, inwieweit das System durch Anwendung der Mehrantennentechniken ver-
bessert werden kann.

3.2.1 KenngroBen der Frequenzselektivitat

Die meist verwendete Funktion zur Charakterisierung des Funkkanals ist das normierte
Leistungsverzogerungsspektrum (PDP: eng. power delay profile) [GW98]. Es entspricht dem
normierten Betragsquadrat der komplexen Hiillkurve der Kanalimpulsantwort:

N(t)
P(7,t) =const-|h(7,t)[* = > |A,()8(7 - 74(2)) (3.13)

n=1

Bei Passband-Signalen entspricht die komplexe Hiillkurve der dquivalenten Tiefpass-Kanal-
impulsantwort. Im Basisband wird sie durch das analytische Signal beschrieben.

Die Spreizung des PDPs wird durch die Impulsverbreiterung (engl. delay spread) o.(t) be-
schrieben

+ 00

[ TP(7,t)dT
o(t)= | = - uz, (3.14)

\ _ZOP(T, t)ydr

wobei y.(t) die mittlere Verzogerungszeit (engl. mean delay) bezeichnet:

JrfOOTP(T, t)ydr
pe(t) = =5 (3.15)
[ P(z,t)dr

Das Leistungsverzégerungsspektrum ist mit der Frequenz-Autokorrelationsfunktion des Uber-
tragungskanals iiber die Fourier-Transformation verkniipft:

P(1,1) o rip (Af, 1) = /ﬂ(f, £ H(f + Af, t)df (3.16)
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3.2 Charakteristische Kennfunktionen und KenngrofSen

P(7,t) beschreibt die Frequenzselektivitit des Ubertragungskanals. Ein wichtiger Parame-
ter dabei ist die Kohdrenzbandbreite. Sie gibt die Frequenz an, fiir die der Betrag der Frequenz-
Autokorrelationsfunktion unter eine definierte Schranke abfillt. Diese Schranke wird oft zu
1/e ~ 0,37 gesetzt [GW98]. Die Kohirenzbandbreite ist umgekehrt proportional zur Im-
pulsverbreitung:

1

— o< Beon (317)

Oz
Das Verhiltnis der Kohdrenzbanbreite B, zu der Bandbreite des Systems B entscheidet
dariiber, ob der Kanal frequenzselektiv oder nicht frequenzselektiv ist. Ist die Systemband-
breite wesentlich kleiner als die Kohdrenzbanbreite B << B, liegt Flachschwund vor. Der
Kanal wird dann als frequenzunabhingig angesehen. Andernfalls ist der Kanal frequenzse-
lektiv und es werden die durch die Mehrwegeausbreitung verursachten Signalechos eines
Symbols dem nachfolgenden Symbol iiberlagert. Dies wird als Intersymbolinterferenz be-
zeichnet.

3.2.2 KenngroBen der Richtungsselektivitat

Die Richtungsselektivitat des Kanals wird getrennt am Sender und Empfanger fiir jede Po-
larisationskombination durch das momentane Leistungswinkelspektrum Pr/g pq(f0, Q1/r)
und die rdumliche Autokorrelationsfunktion . /R,60 g (£ Ax) charakterisiert:

N

PT/R,pq(t0> QT/R) = Z |An(t0)|25(QT/R - QT/R,n)
n=1

+00

e f?/R,pq,HH(t’ AX) = fHT/R,pq(t’x)*HT/R,pq(t’ X+ Ax) (318)

Die Indizes p und g bezeichnen die jeweilige Polarisation am Sender und Empfanger.

Eine charakteristische Kenngrofie fiir die Richtungsselektivitat ist die Winkelspreizung (engl.
angular spread):

QT,max ( t) +7

J Qur(t)*Pr/rpq(Qr/r (1), £)dQr/r

QT,max ( t)_ﬂ
QT,max ( t)+7‘[

S Prjrpg(Qrr(t), t)dQrr
\ QT,max(t)_ﬂ

O (£) = - uh, (1) (3.19)
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3 Charakterisierung des Funkkanals

Q steht fiir den Azimut- oder Elevationswinkel und pq,, pq(#) beschreibt den mittleren
Winkel:

QT,max ( t)+7’[

S Qrr(t)Prjrpg(Q(2), £)dQryr

QT,max ( t) =T
QT,max ( t)+7’[

[ Prjrpq(Q(1), 1)dQrr

QT,max(t)_T[

By pq (1) = (3.20)

3.2.3 KenngroBen der Zeitvarianz

Bei den in dieser Arbeit betrachteten Kanilen innerhalb von Gebduden ist nur schwach
ausgepragte Zeitvarianz zu erwarten. Diese Zeitvarianz ist hauptsachlich durch sich bewe-
gende Personen hervorgerufen. Da die Geschwindigkeiten dabei sehr gering sind, fallen die
dadurch verursachten Doppler-Verschiebungen fiir gewohnlich wesentlich kleiner als die
Bandbreite aus. Dennoch werden die Kenngrof3en der Zeitvarianz hier vollstindigkeitshal-
ber beschrieben.

Analog zur Frequenzselektivitit wird die Zeitvarianz des Kanals durch die Autokorrelations-
funktion im Zeitbereich r{;;(f, t) und das Dopplerspektrum Syu(f, fp) charakterisiert:

Al = [HUL O H(f -+ Ande o Sun(fo) = | T(Af = 0.f0)] (32D

Aus dem Dopplerspektrum werden Doppler-Verschiebung p ;, und Doppler-Verbreiterung
0y, abgeleitet:

J foSuu(fo)dfo
Bho = —rs (3.22)
,O/OSHH(fD)de
S f3Sun(fo)dfo
o =2 | == - u3 (3.23)
{oSHH(fD)de

Im Zeitbereich wird die Kohdrenzzeit T}, definiert, welche die Zeitdifferenz beschreibt, fur
welche die Autokorrelationsfunktion unter einen definierten Wert abfallt. Ahnlich wie bei
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3.2 Charakteristische Kennfunktionen und KenngrofSen

der Kohirenzbandbreite wird hier oft der Wert 1/e ~ 0,37 verwendet [GW98]. Die Koha-
renzzeit ist umgekehrt proportional zur Doppler-Verbreiterung:
1

TCOh X — (324)
O'fD

Bei schmalbandigen Kanilen sind auch Schwundeigenschaften des Kanals zu beriicksichti-
gen. Durch die Interferenz der einzelnen Ausbreitungspfade schwanken die Werte der Uber-
tragungsfunktion in der Zeit. Dabei wird zwischen dem schnellen Schwund (engl. fast fa-
ding) und dem langsamen Schwund (engl. slow fading) unterschieden. Der schnelle Schwund
wird durch Uberlagerung von Mehrwegepfaden hervorgerufen, deren Laufzeit und Phase
sich wegen Interaktionen mit bewegten Objekten mit der Zeit &ndern. Dabei bleiben die
Anzahl der Pfade und deren Amplitude ungefahr gleich.

Der langsame Schwund entsteht durch gréiere Anderungen der Systemumgebung, wie z.B.
Witterung, oder Bewegung der Sender/Empfanger zwischen Bereichen mit unterschiedli-
chen Ausbreitungsbedingungen. Dabei konnen sich die Anzahl und Amplitude der Pfade
dndern. Der schnelle Schwund s(t) und der langsame Schwund /() werden aus der Kanal-
tibertragungsfunktion ermittelt:

1 t+T/2
HOI =105, mit W)= [ Iy (3.29)

Hierbei betrdgt das Produkt der Mittelungsfensterdauer T und der Geschwindigkeit meh-
rere Wellenlangen ({iblicherweise 40-80).

Der schnelle Schwund wird meistens statistisch charakterisiert. Die dazu verwendeten Funk-
tionen sind:

- kumulative Wahrscheinlichkeitsfunktion (CDE, engl. cumulative distribution functi-
on): gibt an mit welcher Wahrscheinlichkeit die Schwundamplitude kleiner als ein be-
stimmter Pegel ist

- Pegelunterschreitungsrate (LCR, engl. level crossing rate): gibt an wie oft pro Sekunde
die Schwundamplitude einen bestimmten Pegel unterschreitet

- mittlere Schwunddauer (AFD, engl. average fade duration): beschreibt die mittlere Zeit
in der die Schwundamplitude unterhalb eines bestimmten Pegels bleibt

Bei ultrabreitbandigen Kanilen spielt der schnelle Schwund eine untergeordnete Rolle. We-
gen der grofien Bandbreite konnen die einzelnen Ausbreitungspfade auf dem Empféanger
wesentlich besser aufgelost werden. Da sich dann nur wenige Pfade tiberlagern, werden
die Interferenzen und die Schwankungen der Empfangsleistung deutlich reduziert [SK04,
WEPS06].
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3 Charakterisierung des Funkkanals

3.3 Beschreibung und KenngroBen eines MIMO-Kanals

3.3.1 MIMO-Systembeschreibung

In MIMO-Systemen stehen am Sender und am Empfanger mehrere Antennen zur Verfi-
gung. Die Systemgleichung fiir ein Mehrantennensystem kann einfach aus der Beschrei-
bung des Einantennensystems aus Absatz 3.1 abgeleitet werden. Jeder Ubertragungsweg zwi-
schen m-ter Sendeantenne und n-ter Empfangsantenne ist durch die Kanalimpulsantwort
h};}; (3.6) beschrieben. Die individuellen Kanalimpulsantworten werden in eine MIMO-
Ubertragungsmatrix zusammengefasst [Kuh06, Czi07, Fiig09]:

By () o hy(nt)
H(r,t) = : g : (3.26)

B (1) = (T, t)

Das Ausgangssignal an der n-ten Empfangsantenne ergibt sich aus der Summe der Sende-
signale x__(t) gefaltet mit der Kanalimpulsantwort k. (7, t):

)_/n(t)z ihnm(‘r, t)+x, (t)+mn,(1) (3.27)

Dabei ist n,,(t) das additive mittelwertfreie komplexe Gaufy’sche Rauschen mit der Varianz
02. Im allgemeinen Fall ist in einem System aufler dem weiflen Rauschen #,(¢) auch die
korrelierte Interferenz an der einzelnen Empfangsantenne vorhanden.

Fiir die einzelnen Kanalimpulsantworten s, (7, t) gelten alle in Absatz 3.2 beschriebenen
Zusammenhiénge sowie die im folgenden Absatz beschriebenen Kenngrofien.

3.3.2 KenngroBen eines MIMO-Kanals

Die Qualitit des MIMO-Ubertragungskanals wird durch die Kanalkapazitit charakterisiert.
Dabei handelt es sich um eine Erweiterung der Kapazitit eines SISO (engl. single input single
output) Ubertragungskanals nach Shannon [Sha48]

2
C =log, (1+p) =log, (1 + —PT(L? ) ;

(3.28)
wobei Pr fiir die Sendeleistung und p fiir das Signal-zu-Rausch-Verhiltnis am Empfianger
steht. Sie gibt an wie hoch die maximale Transinformation (engl. mutual information) ist,
die tiber einen Kanal fehlerfrei tibertragen werden kann. Im Weiteren wird die auf die Band-
breite bezogene Kapazitit in Bit/s/Hz angegeben.
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3.3 Beschreibung und KenngrofSen eines MIMO-Kanals

Fiir einen interferenzfreien MIMO-Kanal gilt [FFLVO01, Wal04, Por05, Fiig09]:

HRxxHT
— (3.29)

C= max log,det (I S

R :tr(R,, )<Pr

Dabei ist R, die Kovarianzmatrix der Sendesignale R . = E{xx'}. Die Diagonalelemente
von R, entsprechen den Sendeleistungen der einzelnen Antennenelemente. Die Maximie-
rung des Ausdrucks in (3.29) erfolgt {iber eine optimale Leistungszuweisung zu den einzel-
nen Antennen. Diese kann mit dem Waterfilling Algorithmus [RC98, Tel99, Por05, Fiig09]
bei einer vollstandigen Kanalkenntnis am Empfénger erreicht werden. Da nur selten Kanal-
kenntnis am Sender vorliegt, wird oft die Leistung gleichmiflig auf die Antennen verteilt.

Die Sendesignalkovarianzmatrix beinhaltet die Verteilung der Sendeleistung auf einzelne
Subkandle. Thre Spur (die Summe der Elemente der Hauptdiagonalen) entspricht der Ge-
samtleistung Pr. Ist der Kanal am Sender nicht bekannt, wird die Sendeleistung auf allen

Sendeantennen gleich verteilt:
Py

Ry =1 (3.30)
Ohne Interferenz ist das Rauschsignal an allen Empfangsantennen voneinander unabhin-
gig. Die Kovarianzmatrix nimmt in einem solchen Fall eine diagonale Form an:

R, =0l (3.31)
Daraus ergibt sich fiir einen interferenzfreien Kanal und eine uniforme Leistungsverteilung
die aus [FG98] bekannte Kapazitatsformel:

P
025\4@*) (332)

C =log, det (I +

Bei breitbandigen bzw. frequenzselektiven Kanélen wird die Bandbreite in Ny schmalere,
nicht frequenzselektive Subbander aufgeteilt und die Kapazitit iiber die einzelne Subbander
gemittelt [PNGO3]:

c:iflog det(I+ Pr H( £ )H(f; )T) (3.33)
N 2 M— ip JXAL\ Jig .

2
F =1 o
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4 Richtungsaufgeloste Kanalmessungen

Das Ray-Tracing Modell gilt als das recheneffektivste deterministische Wellenausbreitungs-
modell. Zudem hat es sich in Outdoor-Kommunikationsszenarien als sehr genau erwiesen.
Dabher liegt die Anwendung fiir Indoor-UWB-Szenarien nahe. Allerdings wird in der Lite-
ratur berichtet, dass das Ray-Tracing Modell die Ausbreitung in Innenrdumen in Bezug auf
den Kanalgewinn, die Impulsverbreiterung und die Winkelspreizung fiir ultrabreitbandige
Kanaile unterschatzt [JEPK06, LGBS06, Nas08].

Um den Simulationsfehler nédher zu untersuchen, wurden im Rahmen dieser Arbeit meh-
rere Kanalmessungen durchgefiihrt. Beim Vergleich wird sowohl die Kanaldimpfung und
Frequenzvarianz als auch die Richtungsselektivitit des Kanals untersucht. Um die Einfalls-
richtungen der einzelnen Wellen aus den gemessenen Signalen zu bestimmen ist ein Schatz-
verfahren notwendig. Das Ziel eines solchen Schétzverfarens ist die Extraktion der einzelnen
Pfade und Bestimmung deren Eigenschaften.

Dieses Kapitel gibt zunéchst einen Uberblick iiber gingige Methoden zur breitbandigen Ka-
nalmessung sowie iiber die etablierten Schatzverfahren zur Gewinnung der Richtungseigen-
schaften. Dabei wird das in dieser Arbeit verwendete Sensor-CLEAN Verfahren erldutert
und anhand von Ray-Tracing Simulationen validiert. Absatz 4.3 stellt das fiir die Messun-
gen verwendete Messequipment vor und Absatz 4.4 beschreibt die in dieser Arbeit betrach-
teten Szenarien. In Absatz 4.5 sind die Ergebnisse des Vergleichs zwischen Simulation und
Messung gezeigt und die Ursachen der Ungenauigkeiten diskutiert.

4.1 Methoden zur breitbandigen Kanalmessung

Eine breitbandige Kanalmessung kann sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich durch-
gefiihrt werden [Mol05]. Die einfachste Messmethode im Zeitbereich ist das Pulsmessver-
fahren [SV87]. Am Sender wird ein Puls erzeugt und am Empfanger mit Hilfe eines Ab-
tastoszilloskopes wird das gesendete Signal gemessen. Fiir das in dieser Arbeit untersuchte
Frequenzband muss die Pulsdauer in der Grofienordnung von 0,1 ns sein. Da die Erzeugung
eines solchen Pulses mit ausreichender Amplitude nicht trivial ist, gibt es im Moment auf
dem Markt nur wenige Gerite, die fiir Kanalmessungen im FCC-Band geeignet sind. Zu-
satzlich ist der Rauschpegel relativ hoch, da iiber ein sehr breites Band gemessen wird. Ein
Vorteil dieser Methode ist, dass sie Messungen in Echtzeit ermoglicht.
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4 Richtungsaufgeloste Kanalmessungen

Eine weitere Methode nutzt das Korrelationsmessverfahren, in dem ein breitbandiges Signal
mit einem niedrigem Scheitelfaktor (engl. peak-to-average ratio) gesendet wird [STS*02].
Am Empféanger wird die Kreuzkorrelation zwischen dem empfangenen Signal und dem
Mustersignal berechnet. Wenn die Autokorrelation des Mustersignals einem Dirac-Impuls
entspricht, was bei Pseudo-Rausch Folgen (engl. Pseudo-Noise, PN) der Fall ist, ist die Kana-
limpulsantwort gut durch die Kreuzkorrelationsfunktion angenédhert. Die Bandbreite eines
solchen Messsystems ist von der Chipdauer der PN-Folge bestimmt. Da die Erstellung einer
Sequenz mit sehr kurzen Chips technisch schwierig ist, ist die Bandbreite der heutzutage
verfiigbaren Systeme auf ca. 6 GHz begrenzt. Dafiir ermdglichen solche Systeme Echtzeit-
messungen bei einem wesentlich besseren Dynamikbereich als bei Pulsmessverfahren.

Die Kanalmessungen konnen auch im Frequenzbereich mit Hilfe eines vektoriellen Netz-
werkanalysators (VNWA) durchgefiihrt werden. In diesem Fall wird die komplexe Uber-
tragungsfunktion des Kanals fiir mehrere diskrete Frequenzen abgetastet und anschliefSend
mit der inversen Fourier-Transformation in den Zeitbereich tiberfiihrt. Dabei ist der Ab-
stand zwischen den einzelnen Frequenzen ausschlaggebend fiir den Eindeutigkeitsbereich
der Messung: 7. = 1/Af. Diese Methode ist nur zur Messung von stationdren Kanilen
geeignet, da die Erfassung der Daten nicht instantan erfolgt. Diese Bedingung ist in den in
dieser Arbeit betrachteten Szenarien erfiillt.

Ein Vorteil der Frequenzbereichsmethode gegeniiber den anderen oben genannten Verfah-
ren ist ihr besserer Dynamikbereich und die einfachere Systemkalibration (Entfaltung der
Frequenzginge der Kabel und Verstirker), da alle benétigten Ubertragungsfunktionen be-
reits im Frequenzbereich vorliegen. Zudem ist diese Methode sehr gut zum Vergleich mit
Ray-Tracing Ergebnissen geeignet, da diese auch im Frequenzbereich vorliegen. Deshalb
wird diese Methode fiir die im Folgenden beschriebene Messungen angewendet.

4.2 Schatzung der richtungsaufgelosten Kanale

Eine klassische Punkt-zu-Punkt Kanalmessung ermdglicht die Abschitzung der Dampfung
und der zeitlichen Eigenschaften des Signals. Die Charakterisierung der Richtungseigen-
schaften des Kanals ist dagegen nicht méglich. Die Bestimmung der Einfalls- bzw. Ausfalls-
winkel der Ausbreitungswege ist am einfachsten, durch mechanische Rotation einer direk-
tiven Antenne zu erreichen [SR]]J97, Zwi00, S6r07]. Obwohl die Auflosung dieser Methode
begrenzt ist, ist das die einzige Methode welche die Richtungsschitzung von stark gedampt-
ten Pfaden ermoglicht.

Eine Alternative dazu ist die Messung mit einem reellen oder synthetischen Antennenar-
ray. Die Richtungen der einzelnen Pfade kdnnen dann aus den Phasen- bzw. Laufzeitdifte-
renzen der Signale an den einzelnen Arrayelementen ermittelt werden. Fiir die Ermittlung
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4.2 Schitzung der richtungsaufgelosten Kandle

der Einfallswinkel mit Hilfe eines Arrays fiir schmal- und breitbandige Systeme wurden ei-
ne ganze Reihe an Verfahren veroffentlicht. Diese Verfahren kénnen grob in drei Gruppen
eingeteilt werden: Maximum-Likelihood Verfahren z.B. SAGE (engl. space-alternating ge-
neralized expectation-maximization) [FTH*99], Subraum Verfahren wie z.B. MUSIC (engl.
multiple signal classification technique) [Sch86] oder ESPRIT (engl. estimation of signal pa-
rameters via rotational invariance techniques) [HN95, RK89] und Beamforming Verfahren
[FSBOS].

Die Maximum-Likelihood und Subraum Verfahren bieten die hochste Auflosung. Weil sie
im Frequenzbereich implementiert sind, sind sie aber zur Schitzung der ultrabreitbandigen
Kanile nur bedingt geeignet. Um die Verfahren wie SAGE [HT03] oder ESPRIT [ZBMEO08]
fiir ultrabreitbandige Kanéle zu verwenden, muss das betrachtete Frequenzband in schmale-
re Teilbdnder aufgeteilt werden. Durch diese Aufteilung steigt allerdings auch der zur Schit-
zung notwendige Rechenaufwand, da eine mehrfache Ausfithrung der Algorithmen not-
wendig ist.

Ferner gehen diese Schitzverfahren von einem ebenen Welleneinfall auf dem Array aus. Das
bedeutet, dass alle Reflexions- und Beugungspunkte, an denen die Wellen mit dem Szena-
rio interagieren, sich im Fernfeld des Arrays befinden miissen. In Indoor-Szenarien ist diese
Bedingung in dem betrachteten Frequenzband nicht immer erfiillt. Liegen die Interaktions-
punkte im Nahfeld, ist die Wellenfront auf dem Array gekriimmt und die Phasendifferenz
zwischen benachbarten Elementen unterschiedlich. Dies fithrt zu beachtlichen Fehlern in
der Richtungsschitzung.

Obwohl dieses Problem die meisten Messungen in Indoor-Szenarien betriftt, wurden bisher
nur wenige Losungsansitze publiziert. In [HTK04] wurde eine sphérische Wellenfront in
das SAGE Verfahren integriert und in [CS96] wurde eine Methode zur Richtungsschitzung
der Nahfeldquellen mit Hilfe von ESPRIT beschrieben. Dabei werden die Nahfeldquellen in
dquivalente Fernfeldquellen transformiert. Allerdings ist diese Methode zum Schétzen der
Einfallsrichtungen sehr vieler Wellen nicht geeignet [G6t10].

Ein weiterer Nachteil der Maximum-Likelihood und Subraum Verfahren ist, dass die Anzahl
der zu schitzenden Pfade a priori bekannt sein bzw. zusétzlich geschitzt werden muss, was
zu weiteren Fehlern fiihrt.

Im Gegensatz dazu, ist bei dem auf Beamforming basierten Sensor-CLEAN Algorithmus
[Cra00, CSW02] die Kenntnis der Anzahl der Pfade nicht notwendig. Diese Methode kann
sowohl im Frequenz- als auch im Zeitbereich implementiert werden, dadurch ist sie fiir
ultrabreitbandige Kanile gut geeignet. Auch dieses Verfahren setzt einen ebenen Wellen-
einfall voraus, ist aber z.B. im Vergleich zu ESPRIT wesentlich robuster gegen Kriimmun-
gen der Wellenfront. Die Auflésung dieses Algorithmus ist prinzipiell geringer als die des
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4 Richtungsaufgeloste Kanalmessungen

Maximum-Likelihood und Subraum Verfahrens aber fiir Bediirfnisse dieser Arbeit ausrei-
chend.

Aus diesen Griinden wird im Folgenden das Sensor-CLEAN Verfahren zur Richtungsschit-
zung verwendet. In einigen Szenarien, in der auch stark geddmpfte Pfade von Interesse sind
wird zusitzlich die Rotationsmethode eingesetzt. In den folgenden Abséitzen werden die
beiden Methoden néher erldutert.

4.2.1 Rotationsmethode

Bei der Rotationsmethode wird eine stark direktive Antenne mechanisch rotiert. Dadurch
werden die Mehrwegebeitrage, die am Empfanger aus der Hauptrichtung der Antenne an-
kommen verstdrkt. Die Beitrage aus anderen Richtungen werden dagegen geddmpft. Die
Winkelauflosung dieser Methode ist zundchst durch die Halbwertsbreite der Antenne be-
grenzt, kann aber durch Entfaltung der richtungsabhingigen Kanalimpulsantwort der An-
tenne [S6r07] oder durch Anwendung des CLEAN Verfahrens verbessert werden [SR]]97,
AMC*09]. Da ein dreidimensionaler Aufbau technisch sehr anspruchsvoll wire, wird diese
Methode in der Praxis nur fiir Messungen in einer Ebene verwendet.

4.2.2 Sensor-CLEAN Schatzverfahren

Das Sensor-CLEAN Verfahren [Cra00, CSW02] basiert auf dem aus der Radioastronomie

bekannten CLEAN Entfaltungsverfahren [H6g74], das mit einem Beamforming Ansatz kom-
biniert wird. Fiir diese Arbeit wurde eine Zeitbereichsimplementierung des Beamformin-

gansatzes gewahlt, da sie fiir ultrabreitbandige Signale vorteilhaft ist. Es wird dabei die Tat-

sache ausgenutzt, dass ein Puls an verschiedenen Arrayelementen mit unterschiedlichen

Laufzeiten ankommt. Dies ist in Bild 4.1 dargestellt.

Die Richtungsschitzung funktioniert wie folgt:

1. Fiir jede Kombination k der diskreten Winkelwerte fiir Azimut y; und Elevation 0y
wird die Verzdgerung berechnet, mit der ein Puls an den einzelnen Arrayelementen
I =1...L ankommt:

71 = Ay, cos(0x) cos(y) + Ay, cos(8x) cos(yi) + Ay, sin(0x) (4.1)

Dabei kennzeichnen Ay, Ay, und A, den Abstand des [-ten Elements zum Referenz-
element in x—, y— und z— Richtung.

30
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z
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Bild 4.1: Einfall einer planaren Wellenfront auf ein Array

. Die Amplituden der Signale der einzelnen Arrayelemente s;(t) werden anschlieflend
um die berechneten Verzogerungszeiten verschoben und aufsummiert:

L
yk(t):%zsl(t_fl) (4.2)
=

Dadurch entsteht eine Matrix y(¢) = [y1(¢)7, ..., y.(¢)T]", deren Zeilen die zeitab-
héngigen Ausgangssignale des Beamformers fiir alle Winkelkombinationen k bein-
halten.

. Das grofite Signal der Matrix y(¢) wird identifiziert
ki = argmax_;_,[y(t)| (4.3)

und seine Verzdgerung 7;, Amplitude a; sowie die Winkel 6; und y; werden zur De-
tektionsliste hinzugefiigt.

. Fiir jedes Arrayelement wird ein Zeitfenster der Breite W mit Beriicksichtigung der
ermittelten Winkel um den gefundenen Puls berechnet. Anschliefend wird der ge-
fundene Puls in den Signalen s;(¢) ausgeblendet.

. Schritte 2 bis 4 werden so lange wiederholt bis die Amplitude a; um einen vorgegebe-
nen Faktor Ty, kleiner ist als die Amplitude des stirksten Pfades a;. Dabei ist Tgy,, so
zu wahlen, dass es kleiner als das Signal-zu-Rausch-Verhiltnis des Signals ist.

Durch das sukzessive Loschen der Pulse aus den Eingangssignalen ist die Konvergenz des
Verfahrens sichergestellt. Anderseits wird dadurch die Detektion der Signale erschwert, wel-
che aus verschiedenen Winkeln aber zum gleichen Zeitpunkt beim Array ankommen. Bei
gleich verzogerten Signalen, wird oftmals nur das starkere Signal richtig geschitzt.

Das Ergebnis der Schitzung ist von den Eigenschaften des Arrays, d.h der Anzahl und der
Platzierung der Elemente und den gewéhlten Parameter W und Tgy, abhéngig. Im folgenden
Abschnitt wird der Einfluss einiger dieser Groéfen auf das Schitzergebnis ndher untersucht.
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4 Richtungsaufgeloste Kanalmessungen

4.2.3 Bestimmung der optimalen Arraykonfiguration

Zunichst wird eine optimale Arraykonfiguration zur Schitzung von Kanalparametern in
den betrachteten Szenarien ermittelt. Fiir diesen Zweck wird der Algorithmus fiir unter-
schiedliche Arraygrofien und Elementabstinde in einem Szenario mit mehreren zufillig
verteilten Quellen getestet. Azimut y, Elevation 6 und Entfernung der Quellen zum Ar-
ray d werden zufillig mit einer uniform Verteilung in folgenden Grenzen: y = [0°,360°),
0 =[0°,90°],d = [1,20] m generiert. Da die in dieser Arbeit verwendete Arrays in der x — y-
Ebene ausgerichtet sind, ist eine eindeutige Schéatzung der Elevation nicht méglich. D.h. der
Schitzalgorithmus kann nicht feststellen ob der Pfad von oberhalb oder von unterhalb des
Arrays ankommt. Um dennoch eindeutige Ergebnisse in der Testphase zu bekommen wird
hier die Elevation zu den Winkeln oberhalb des Arrays begrenzt.

Es werden insgesamt 100 Realisierungen mit 25 Quellen generiert. Fiir jede Realisierung
werden die Elementanzahl von 2x2 bis 7x7 und die Abstinde A, und A, zwischen den Ele-
menten von 3, 6 und 9 cm verwendet und Empfangssignale an allen Arrayelementen be-
rechnet. Dabei werden unter Annahme der Freiraumausbreitung die Beitrage jeder einzel-
nen Quelle an jedem Arrayelement berechnet und kohérent aufsummiert wodurch man das
Gesamtsignal erhalt.

Anschliefiend wird die Pfadschédtzung mit dem Sensor-CLEAN Algorithmus durchgefiihrt.
Der Algorithmus wird dabei mit folgenden Werten initialisiert: W = 0, 371ns, Tgy, = 30dB,
v € [0°,360°) mit einer Auflosung von 1 Grad und 6 € [0°,90°] mit einer Auflésung von 5
Grad initialisiert.

Obwohl bei der Elevationsschidtzung nicht zwischen den Winkeln oberhalb und unterhalb
des Arrays unterschieden werden kann, hilft die dreidimensionale Winkelschitzung die
richtige Position des Fensters zum Ausblenden von Pulsen aus den Eingangsdaten zu er-
mitteln. Dazu ist nur der Betrag des auf die Arrayebene bezogenen Elevationswinkels not-
wendig. Deshalb wird der Elevationswinkel auch geschatzt, auch wenn er bei dem Vergleich
zwischen Simulationen und Messungen nicht ausgewertet wird.

Um die Groflenordnung des Schitzfehlers zu bestimmen, werden die Schitzergebnisse den
simulierten Datensitzen folgendermaflen zugewiesen: Fiir jeden simulierten Beitrag, begin-
nend mit dem stirksten, wird die Menge der geschitzten Pfade identifiziert, fiir welche die
maximale Abweichung gegeniiber dem simulierten Pfad in Azimut 30 Grad, in der Leistung
10 dB und in der Entfernung 2 m betragt.

In den meisten Fillen liefert der Durchschnitt dieser drei Mengen nur ein geschétztes Ele-
ment, das dem simulierten Pfad zugewiesen wird. Liefert der Durchschnitt mehrere Ele-
mente, wird der geschitzte Pfad mit der geringsten Abweichung in der Pfadleistung dem
simulierten Pfad zugewiesen. Die Elevation wird bei der Zuordnung vernachlassigt, weil sie
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4.2 Schitzung der richtungsaufgelosten Kandle

mit dem grofiten Fehler behaftet ist. Der absolute Fehler zwischen den geschétzten (X ) und
simulierten Grof8en (X) wird fiir jede der vier Pfadeigenschaften folgendermaflen bestimmt:

A

FX:I//,Q,T,P,abs =X-X (44)

Zusitzlich wird die Anzahl der simulierten Pfade ermittelt, welchen kein geschdtzter Beitrag
zugewiesen werden konnte.

Die iiber alle Realisationen gemittelten Fehler in Azimut, Elevation, Pfadleistung und Ent-
fernung sowie die Anzahl der nicht geschdtzten Pfade und die Berechnungszeiten sind in
Bild 4.2 dargestellt. Der mittlere Fehler sinkt generell mit steigender Anzahl an Arrayele-
menten, steigt aber wieder fiir grofle Arrayausdehnungen. Das bestimmt die Arrayausdeh-
nung, ab welcher die Kriimmung der Wellenfront nicht mehr vernachlassigt werden kann.
Die besten Ergebnisse wurden fiir ein 7 x 7 Array mit 3 cm Abstand erreicht.

Dariiber hinaus sinkt die Anzahl der nicht geschitzten Pfade mit steigendem Abstand zwi-
schen den Arrayelementen. Durch die grofieren Abstinde sind die Laufzeitunterschiede an
den einzelnen Elementen grofler. Dadurch kann besser zwischen den Pfaden mit &hnlichen
Laufzeiten aber unterschiedlichen Einfallswinkeln unterschieden werden, was sich in einem
besseren Schitzergebnis auswirkt.

Die Berechnungszeiten steigen exponentiell mit der Anzahl der Elemente und geringfiigig
mit dem Abstand zwischen den Elementen. Das liegt daran, dass fiir kleine Elementabstan-
de die Unterschiede zwischen den Zeitverschiebungen fiir zwei benachbarte diskrete Win-
kelwerte sehr gering werden. Liegt der Unterschied unter der Dauer eines Abtastwertes des
Empfangssignals werden die zwei Winkelkombinationen mit einem Beamformer abgedeckt,
dessen Ausgangssignal dann nur einmal berechnet wird.

Daraus ergibt sich ein Kompromiss zwischen der Berechnungszeit und der Genauigkeit
der Schitzung. Anhand dieser Ergebnisse wird die 4x4 Arraykonfiguration mit dem Ele-
mentenabstand A, , = 6 cm fiir die Prozessierung der Mess- und Simulationsergebnisse ge-
wihlt. Diese Arraygrof3e zeigt die besten Schétzergebnisse bei einer noch akzeptablen Be-
rechnungszeit. Zusatzlich ist in dieser Konfiguration der Einfluss, der in den betrachteten
Szenarien zu erwartenden Wellenfrontkriimmung, vernachlissigbar. Der Beitrag zum Feh-
ler durch diese Wellenfrontkriimmung fiir die Quellen, die im Nahfeld des Arrays platziert
sind, liegt unter 1 Grad. Das ist wesentlich geringer als der Fehler durch die diskrete Abtas-
tung des Winkelraums durch den Sensor-CLEAN Algorithmus.

4.2.4 Verifikation der Schatzmethode anhand von Ray-Tracing Simulationen

Bisher wurden die Signalquellen im Raum als gleichverteilt angenommen. In realen Indoor-
Szenarien treten jedoch Vorzugsrichtungen auf, aus welchen mehrere Pfade gebiindelt am
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Bild 4.2: Betrag des mittleren Schitzfehlers fiir 25 Pfade bei unterschiedlichen Konfiguratio-
nen des Empfangsarrays. Die Arraygrofie wird zwischen 2 x 2 und 7 x 7 Elementen
variiert und der Abstand zwischen den Elementen A wird zwischen 3 und 9 cm

variiert
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4.2 Schitzung der richtungsaufgelosten Kandle

Empfanger ankommen. Um die Genauigkeit des Schitzverfahrens in solchen realen Szena-
rien zu ermitteln, wird hier auf Ray-Tracing Simulationen zuriickgegriffen.

Dafiir werden in einem ca. 11 m x 6 m groflen Raum (Szenario 3, sieche Absatz 4.4) ein fester
Sender an der Position Tx; = (0.50, 3.13, 1.68) m und mehrere zufillig im Raum verteilte
Emptféngerarrays simuliert.

Da in den hier untersuchten Indoor-Szenarien die auf die Arrayebene bezogene Elevation 9
der meisten Beitrdge zwischen 9 = —20° und 9 = +20° liegt, wird die Auflosung des Elevati-
onsvektors, der zur Initialisierung des Sensor-CLEAN Verfahrens genutzt wird, auflerhalb
dieses Bereichs verringert. Damit ergeben sich fiir alle folgenden Untersuchungen die in
Tabelle 4.1 angegebenen Parameter des Sensor-CLEAN Verfahrens.

Parameter Wert
Azimutswinkel in Grad 0-360 mit 1° Auflosung
Elevationswinkel in Grad ~ 0-90 mit 5 bzw. 10° Aufl6sung
Dynamikbereich Ty, in dB 30

Fensterbreite W in ns 0,371

Tabelle 4.1: Parameter zur Initialisierung des Sensor-CLEAN Algorithms

Das Ray-Tracing Modell liefert die vollstindige Pfadinformation inklusive der Einfallswin-
kel am Empfianger und der Laufzeiten der Pfade. Zu dem liefert es die Ubertragungsma-
trix jedes Pfades. Um daraus die Amplitude eines Pfades zu ermitteln, wird die Inverse
Fourier-Transformation fiir jeden Pfad getrennt durchgefiihrt. Das Maximum des resul-
tierenden Zeitsignals wird mit der durch den Sensor-CLEAN geschitzten Amplitude ver-
glichen. In Bild 4.3 sind zwei Beispielergebnisse der Schitzung dargestellt. Links ist der
Azimut-Elevation-Leistung-Raum und rechts der Azimut-Verzdgerungszeit-Leistung-Raum
abgebildet. Die simulierten Pfade sind mit den Kreisen und die geschitzten Pfade mit den
Kreuzen gekennzeichnet.

Diese Beispiele zeigen, dass der Azimutwinkel, die Laufzeit und die Leistung der meisten
Pfade korrekt geschitzt werden. Dabei sind die Schétzfehler der stirksten Pfade am gerings-
ten. Wegen der zur Initialisierung gewéhlten Auflosung fiir Elevationswinkel ergeben sich
bei der Elevationschitzung grofiere Abweichungen.

Da bei den sehr nah aneinander liegenden Pfaden eine fehlerfreie Zuordnung der simulier-
ten und geschitzten Pfade wesentlich schwieriger ist, wird die Giite der Schitzung hier an-
hand von der am Empfénger ermittelten Winkelspreizung in Azimut o, und des mittleren
Azimutwinkels yy, bestimmt. Die direkt aus den Ray-Tracing Daten und aus der Schitzung
ermittelten Werte fiir die beiden in Bild 4.3 gezeigten Szenarien sind in Tabelle 4.2 angege-
ben.

35



4 Richtungsaufgeloste Kanalmessungen

S 80 X %8 T 80 8@
£ 90 X @ %R0 g % 8 8%
§ -100 LOoF o0 g0 Fe ¥
8 XO OQ@ x@'3 — 3
-110 s O -110 &R0 X

200

0 50

60
Azimut in Grad Elevat|on in Grad AZImUt in Grad 0 Laufze” in ns
(a) Ergebnis der Pfadschatzung fir Rx; = (9, 67; 2,15; 1,68) m.

0. e X0 =70y
c ‘ £ LT
= o &0 e e @
2 90 x g%“o_ xO €90 g @ o0g0
2 1004 O . »‘\Q”Q‘ 2-100{¢ ® O go
3 o PR =

0 50

Azimut in Grad Elevat|on in Gl’ad AZImUt |n Grad O Laufze” in ns
(b) Ergebnis der Pfadschitzung fiir Rx, = (6,23; 4,50; 1,68) m.

Bild 4.3: Ergebnis der Pfadschitzung fiir eine Ray-Tracing Simulation mit einem 4x4 Rx-
Array mit Ay = Ay = 6 cm. Die Position des Senders ist Tx; = (0,50; 3,13; 1,68) m.
0’ kennzeichnet die simulierte und X’ die geschitzte Position der Quellen

Szenario HWyr RT  Hyr,CLEAN  Oyg,RT  Oyp,CLEAN
inGrad inGrad inGrad in Grad

Rxy 174,04 175,03 18,21 18,70
Rx, 191,29 192,50 11,57 12,31

Tabelle 4.2: Simulierte und geschatzte Werte des mittleren Winkels uy, und der Winkel-
spreizung oy, fiir die beiden Szenarien aus Bild 4.3 in Grad

Die Abweichungen zwischen den simulierten und geschétzten Werten liegen unter 1 Grad
tiir die Winkelspreizung und unter 2 Grad fiir den mittleren Winkel, was eine sehr gute
Qualitdt der Schitzung zeigt. Die Simulationen wurden fiir insgesamt 100 zuféllige Positio-
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nen im Raum durchgefiihrt. Tabelle 4.3 zeigt den sich daraus ergebenden Mittelwert yr und
die Standardabweichung or des absoluten Fehlers nach (4.4) beziiglich der Winkelspreizung
und des mittleren Winkels fiir Azimut und Elevation.

FWR FUwR FﬂeR FagR
in Grad in Grad in Grad in Grad
UF -0,33 0,07 -4,62 -0,32

OF 2,27 3,23 3,58 1,72

Tabelle 4.3: Mittelwert ur und Standardabweichung oy des Fehlers der Winkelspreizung g,/
und des mittleren Winkels p,, /9 in Grad

Die Ubereinstimmung der Azimutwerte ist hervorragend. Die Elevationswerte weisen da-
gegen etwas hohere Abweichung auf, werden allerdings im Folgenden nicht ausgewertet.
Insgesamt bestitigen die Ergebnisse die Eignung der Sensor-CLEAN Methode zur Schit-
zung der UWB-Kanile.

4.3 Messsystem

Zur Verifikation des Ray-Tracing Modells fiir die Kanalprediktion in Indoor UWB-Szenarien
wurden mehrere richtungsaufgeloste Messungen durchgefiihrt. Das dafiir verwendete Mess-
system ist eine Erweiterung der in [S6r07] vorgestellten Anordnung fiir UWB-Messungen
und ist in Bild 4.4 schematisch dargestellt. Es umfasst einen Agilent 8722D Netzwerkanaly-
sator (VNWA), einen rauscharmen Empfangsvorverstarker (LNA, engl. low noise amplifier)
einen Positionierer sowie die ultrabreitbandigen Antennen.

Mit Hilfe des Netzwerkanalysators wird der komplexe Transmissionskoeffizient S,, im Fre-
quenzband 2,5 - 12,5 GHz gemessen. Dabei werden 801 Frequenzpunkte abgetastet. Daraus
resultiert eine maximal messbare Zeitverzogerung von 80 ns die der Entfernung von 24 m
entspricht. Die Sendeleistung liegt bei -5 dBm. Auf der Empfangsseite wird ein rauscharmer
Verstirker der Firma Miteq mit einem konstanten Gewinn von 28 dB im ganzen untersuch-
ten Frequenzband verwendet.

Um den Einfluss der Kabel und Stecker zu minimieren, wird vor jeder Messung eine OSLT
Kalibration (engl. open short load through) [TWK97] zwischen dem Anschluss der Sende-
antenne und dem Anschluss des Empfangsvorverstarkers durchgefiihrt. Der Verstirker zu-
sammen mit dem Verbindungskabel zur Empfangsantenne wird getrennt mit dem VNWA
vermessen. Der sich daraus ergebende Ubertragungsfaktor wird von der gemessenen Ka-
naliibertragungsfunktion in der Nachbearbeitung entfaltet.
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Bild 4.4: Messsystem zur Charakterisierung von UWB-Kanilen

Die Positionen der Sende- und Empfangsantennen werden mittels Schrittmotoren einge-
stellt. Das Positioniersystem besteht aus einem rechteckigem Positioniertisch mit den Ab-
messungen 1,2 mx0,6 m, einem linearen Positionierer mit einer Lange von 0,51 m und einem
Drehtisch. Diese Komponenten kénnen beliebig kombiniert werden. Bei den Messungen
mit der Rotationsmethode wird am Empfanger der Drehtisch verwendet. Fiir das Sensor-
CLEAN Verfahren wird hingegen ein synthetisches Array aus den Messpunkten auf dem
Positioniertisch erstellt.

Abhéngig vom Winkelbestimmungsverfahren werden unterschiedliche Antennen eingesetzt.
Bei der Rotationsmethode wird ein stark direktives 8x1 Array von dual-polarisierten 4-El-
lipsen-Antennen [AJWZ09, Adal0] verwendet. Bei den mit dem Sensor-CLEAN Verfahren
geschitzten Messungen wird dagegen eine omnidirektionale Monokon-Antenne eingesetzt.
Einige zusitzliche Messungen (siehe Absatz 6.5) werden mit dual-polarisierten Vivaldi-An-
tennen durchgefithrt [AZW08]. Alle diese Antennen sind speziell fiir den Frequenzbereich
von 3,1 bis 10,6 GHz entwickelt worden und haben sehr gute transiente Ubertragungseigen-
schaften. D.h. sie verzerren die abgestrahlten UWB-Pulse nicht. Die genaue Beschreibung
der Antennen einschliefSlich der Richtcharakteristika befindet sich in Anhang A.1.
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4.4 Szenarien

Die Messungen werden in drei Biiroraumen des IHE-Gebdudes durchgefiihrt. In Bild 4.5
sind die Grundrisse der Rdume dargestellt. In Szenario 1 ist die Anzahl der Gegenstinde am
kleinsten. Ausser der im Grundriss gekennzeichneten Gegestanden befinden sich im Raum
einige Stithle und zwei Topfpflanzen in den beiden Ecken auf der Fensterseite. Im Schrank
befinden sich unter anderem kleinere metallische Objekte, welche Reflexionen verursachen
konnen. Szenario 2 beinhaltet wesentlich mehr kleinere Objekte wie Rechner, HF-Gerite,
Biicher und Ordner. Im Gegensatz zu Szenario 1 befinden sich hier auf allen Tischflichen
mehrere kleine metallische und dielektrische Objekte. In Szenario 3 sind die Tischfldchen
dagegen frei, es gibt auch keine Pflanzen und im Wandschrank und in den Regalen befinden
sich nur Biicher. Entlang der Tischkanten stehen mehrere Stiihle.

In den meisten Féllen werden die in Bild 4.5 gekennzeichnete Sende- und Empfangsanten-
nenpositionen betrachtet. Fiir die Messungen mit der Rotationsmethode in Szenario 1 und
bei der Verifikation des hybriden Ray-Tracing/FDTD Modells in Szenario 2 werden abwei-
chende Antennenpositionen verwendet. Diese Antennenkonfigurationen sind in Bild 4.6
gekennzeichnet. Diese Messszenarien werden im Folgenden als Szenario 1a und Szenario 2a
referenziert.

Die Raume befinden sich im ersten und im dritten Stockwerk und der Bereich vor den Fens-
tern ist frei, so dass keine Reflexionen von auferhalb des Gebdudes zu erwarten sind. Die
kiirzeren Wande sind aus Beton und die hinteren Schrankwénde aus Holz. Den in diesem
Gebdude durchgefithrten Radarmessungen im UWB-Band kann entnommen werden, dass
die Dampfung der Betonwénde ausreichend ist, um die Reflexionen auflerhalb des Raum-
es zu unterdriicken [Li09]. Auch die Pfade, welche durch die Wandschranke transmittiert
und auferhalb des Raumes reflektiert werden, werden bei dem vierfachen Ubergang durch
die Holzwénde ausreichend geddmpft. Sie konnen damit in der Simulation vernachléssigt
werden. Zudem blieben die Riume wihrend der Messung abgeschlossen, so dass die ge-
messenen Kanadle als stationdr angenommen werden kdnnen.

Die Dimensionen und Positionen aller gréf3eren Objekte innerhalb der Rdume werden ver-
messen und in ein digitales Modell {ibertragen. Da die Modellierung von “mobilen” Ob-
jekten wie z.B. Stiihlen nur mit einem immensen Aufwand machbar wire, werden solche
Objekte in das Szenariomodell nicht aufgenommen. Auch die Oberflichenmaterialien der
einzelnen Objekte wurden aufgezeichnet, um eine Aussage iiber die Materialparameter tref-
fen zu konnen. Die in den Simulationen verwendeten Materialparameter wurden anhand
der in der Literatur verfiigbaren Daten gewidhlt und sind in Anhang A.2 aufgelistet.
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4.5 Vergleich zwischen Messungen und Ray-Tracing
Simulationen

Zur Verifikation des Ray-Tracing Modells werden die Simulationen in den oben beschrie-
benenen Szenarien mit Messungen verglichen. Der Sender wird dabei auf dem linearen Po-
sitionierer platziert und der Empfanger auf dem Positioniertisch. Die Lage der beiden Po-
sitionierer sowie die Anfangspositionen des Senders und des Empféangers in allen Raumen
konnen Bild 4.5 entnommen werden. Wihrend der Messungen werden die Ubertragungs-
funktionen fiir 4 Positionen der Sendeantenne auf einer Linie und fiir 861 Positionen der
Empfangsantenne auf einem Rechteck mit 21 x 41 Punkten aufgenommen. Damit wird am
Sender ein lineares und am Empfanger ein rechteckiges Array synthetisiert. Insgesamt wer-
den auf diese Weise 3444 Punkte in jedem Szenario vermessen. Der Abstand zwischen den
einzelnen Elementen des Sende- und Empfangsarrays betragt 3 cm.

Fir die gleichen Antennenpositionen und unter Beriicksichtigung der jeweiligen Anten-
nenrichtcharakteristiken werden die Ray-Tracing Simulationen durchgefiihrt. Dabei wer-
den immer die gleichen Frequenzpunkte wie bei der Messung abgetastet. Fiir jeden Fre-
quenzpunkt liefert das Ray-Tracing Modell einen komplexen Ubertragungsfaktor. Damit
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liegen die Ergebnisse der Messung und der Simulation im gleichen Format vor. Die bei-
den Ubertragungsfunktionen werden anschlieend mit einem Hamming-Fenster gefiltert
und mit Hilfe der inversen Fourier-Transformation in den Zeitbereich transformiert. Aus
der so erhaltenen dquivalenten Tiefpass-Kanalimpulsantwort werden die Kanalparameter
bestimmt, welche bei der Verifikation als Vergleichsmetriken dienen.

Bei einer grofen Anzahl an Simulations- und Frequenzpunkten, ist es nicht praktikabel die
Daten zu jedem einzelnen Pfad auszugeben. Die dabei entstehende Datenmenge ist nicht
handhabbar. Deshalb werden in allen folgenden Vergleichen die Einfallsrichtungen der si-
mulierten Pfade ebenfalls mittels des Sensor-CLEAN Verfahrens gewonnen. Damit liegt
auch in diesem Fall eine identische Prozessierung zu den Messungen vor.

4.5.1 Verwendete Metriken

Um die Giite des Modells zu quantifizieren werden fiir jeden Vergleichspunkt aus der Mes-
sung und aus der Simulation folgende Kanalparamter berechnet und verglichen:

Funkfelddampfung Dy welche wie folgt berechnet wird:

fmax
DF =-10 10g10 (% /;( . |ﬂ(f)|2df) (4-5)

Impulsverbreiterung o, nach (3.14)

Azimut-Winkelspreizung am Empféanger oy, r nach (3.19)

Kapazitit eines 4 x 4 MIMO-Systems ohne Kanalkenntnis am Sender nach (3.32) bei
einem Signal-zu-Rauschverhaltnis von 10 dB.

Die beiden ersten Kenngrofien charakterisieren einerseits die Kanalimpulsantwort, anderer-
seits sind sie kritisch fiir jedes Ubertragungssystem und sollten daher moglichst realistisch
vom Kanalmodell wiedergegeben werden. Die Winkelspreizung und die Kapazitit dienen
zur Beurteilung der raumlichen Eigenschaften des Kanals. Bei der Berechnung der MIMO-
Kapazitat wird fiir jede einzelne Position und jeden einzelnen Frequenzpunkt die MIMO-
Ubertragungsmatrix mit der Frobenius-Norm normiert. Dadurch ist die frequenzabhingige
Funkfeldddmpfung aus den Matrizen entfernt. Die so erhaltene Kapazitdt charakterisiert die
raumlichen Korrelationseigenschaften des Kanals.
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4.5.2 Vergleichspunkte

Der Lesbarkeit wegen werden die Unterschiede zwischen Simulation und Messung zunéchst
anhand von nur wenigen Punkten veranschaulicht. Dazu wird die in Bild 4.7 gezeigte rechte-
ckige Strecke entlang der Kanten des Positioniertisches genutzt. Weil zur Berechnung einiger
der oben genannten Metriken mehr als ein Messpunkt herangezogen werden muss, werden
die Vergleichspunkte wie im Folgenden beschrieben, gewidhlt. Die Funkfelddimpfung und
die Impulsverbreiterung werden direkt fiir die Vergleichspunkte auf der Emptéangerstrecke
und fiir das erste Element des Sendearrays ermittelt.

\ - Rx-Position Vergleichspunkt\

20 .................................... .
EE*##############################*#’,‘/ziE 3 o o4
c Y - c S A - Rx-=Position
R S e S - SR B o L . . :
= S SR 0= A x Vergleichspunkt
o ko E ] 80 vy vs v MIMO-Array Y
T e T e e e e 1A MIMO-Array X
> RS- S = T 4x4 Array
| RERRRXXRXRXXRRRAAXKKXRERRRXXERRRRAX —3f 0o -0 0 c
10 20 30 40 -3 o 3
x—Position x—Position

Bild 4.7: Lage der Vergleichspunkte sowie der Arrays fiir MIMO-Kapazitit Berechnung und
tiir Kanalschitzung

Zur Berechnung der Winkelspreizung und der MIMO-Kapazitit werden fiir jeden gekenn-
zeichneten Vergleichspunkt Arrays aus der in Bild 4.7 gekennzeichneten Rx-Positionen syn-
thetisiert. Bei der Berechnung der Winkelspreizung wird auf der Empfangerseite ein 4 x 4
Array mit einem Elementabstand von 6 cm verwendet. Das entspricht der in Absatz 4.2.3
ermittelten Arraykonfiguration fiir Pfadschatzung mit dem Sensor-CLEAN Algorithmus.
Damit wird zur Synthetisierung des Arrays jede zweite Messposition verwendet. Der Ver-
gleichspunkt befindet sich jeweils in der Mitte dieses Arrays. Als Sender wird hier das erste
Element des Sendearrays verwendet.

Die MIMO-Kapazitit wird fiir alle 4 Senderpositionen und jeweils 4 Empfangerpositio-
nen berechnet. Fiir die Vergleichspunkte entlang der lingeren Kante des Positioniertisches
(x-Achse) werden die als "MIMO-Array X” gekennzeichneten Punkte verwendet. Dabei ist
der Anfang des Arrays immer mit dem jeweiligen Vergleichspunkt identisch und das Ende
liegt an der Kante des Positioniertisches. D.h. fiir die Punkte entlang der rechten Tischkan-
te (x = 37) werden die in Bild 4.7 gezeigten Positionen in Bezug auf den Vergleichspunkt
gespiegelt. Das gleiche betrifft die Positionen des Arrays fiir Vergleichspunkte entlang der
kiirzeren Kante (y-Achse), welche als "MIMO-Array Y~ gekennzeichnet sind.
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Im Weiteren werden die Abweichungen zwischen Simulation und Messung statistisch cha-
rakterisiert. Dabei werden alle innerhalb der in Bild 4.7 gezeichneten Empfangerstrecke lie-
gende Rx-Positionen ausgewertet. Die MIMO-Arrays werden dabei so gewéhlt, dass sie im-
mer parallel zum Senderarray orientiert sind.

4.5.3 Vergleich von Leistungsverzogerungsspektren und
Leistungswinkelspektren

In Bild 4.8 sind die gemessenen und simulierten Leistungsverzogerungs- und Leistungswin-
kelspektren entlang der im vorherigen Absatz beschriebenen Strecke aus Szenario 1 gezeigt.
Die Spektren fiir die Szenarien 2 und 3 sind in Anhang A.4 dargestellt.
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In allen simulierten PDPs sind die einzelnen Beitrdge sehr markant und gut voneinander
separiert. Dagegen zeigen die gemessenen Leistungsverzogerungsspektren einen wesentlich
weicheren Abfall. Obwohl die einzelnen Beitrage aus der Simulation erkennbar sind, sind
sie begleitet von einer grofien Anzahl an zusitzlichen Beitragen mit &hnlichen Amplituden.
Insgesamt beinhalten die gemessenen PDPs wesentlich mehr Mehrwegebeitrige als die si-
mulierten PDPs.

Ein dhnlicher Effekt ldsst sich in den Leistungswinkelspektren beobachten. Auch hier bil-
det die Simulation nur die starksten Beitrage nach, wobei sowohl der Einfallswinkel dieser
Beitrdge als auch deren Amplituden sehr gut nachgebildet werden.

4.5.4 Vergleich von KanalkenngroBen

Im nichsten Schritt werden die in Absatz 4.5.1 genannten Metriken verglichen. Bild 4.9 zeigt
den Vergleich der simulierten mit den gemessenen Kenngrofien fiir Szenario 1. Die entspre-
chenden Vergleiche fiir Szenarien 2 und 3 sind in Anhang A .4 zu finden.

Die Mittelwerte ur und die Standardabweichungen o der Fehler zwischen der Simulati-
on und Messung sind fiir alle betrachteten Kenngrofien und Positionen in der Tabelle 4.4
angegeben.

Bewertungsgrofie Szenariol Szenario2 Szenario 3
Funkfeldddmpfung g, . 4,34 1,98 3,27
Dr in dB OFy, e 0,57 1,25 0,73
Impulsverbreiterung g, .. 1,70 1,23 1,81
0 in ns OF,_ ubs 0,78 0,60 0,66
Winkelspreizung HEq, 22,35 19,85 4,33
Oy, in Grad OF,, s 9,00 7,10 5,16
Kapazitat UFc, , s 1,60 1,23 1,99
Cixa inBit/s/Hz  op. . 015 0,20 0,22

Tabelle 4.4: Mittelwerte und Standardabweichungen der absoluten Fehler zwischen der Ray-
Tracing Simulation und Messung

Generell wird die Funkfeldddmpfung durch das Ray-Tracing Modell iiberschitzt und alle
anderen Kenngrofien werden unterschatzt. Der Fehler beziiglich der Winkelspreizung ist
dabei am grofiten. Dieser Effekt wurde auch in vielen Publikationen wie [LGBS06, JEPKO06,
LG07, PKWO07] und [Nas08] beobachtet. In allen diesen Arbeiten wurde zudem, wie auch
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Bild 4.9: Kanalkenngrofien in Szenario 1

hier, eine deutliche Unterschédtzung des Kanalgewinns und/oder der Impulsverbreiterung
durch das Ray-Tracing Kanalmodell festgestellt.

Auch bei geringeren Bandbreiten kann dies beobachtet werden. In [PKF07] wurden Ray-
Tracing Simulationen mit Messungen bei einer Frequenz von 60 GHz und einer Bandbreite
von 1 GHz verglichen. Obwohl die simulierten und gemessenen Werte der Impulsverbreite-
rung im Mittel gut iibereinstimmen, ist die durch die Simulation ermittelte Ddmpfung ho-
her als in der Messung. Das simulierte PDP zeigt im Vergleich zum gemessenen PDP einen
deutlich schnelleren Abfall der Pfadleistung mit der Verzogerung. In [RHWO07] wurde eine
Tragerfrequenz von 5,3 GHz und eine Bandbreite von 100 MHz verwendet. Es wurde feste-
stellt das die Impulsverbreiterung sowie die Winkelspreizung durch das Ray-Tracing Modell
unterschitzt werden. Schliefllich wurde in [LRATO08] gezeigt, dass die mit Ray-Tracing si-
mulierte MIMO-Kapazitit in der Regel geringer als die gemessene ausfallt.
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Die Ursachen der Ungenauigkeiten in der Funkkanalvorhersage sind vielfaltig. Bei jedem
deterministischen Ausbreitungsmodell entstehen Abweichungen wegen ungenauen Szena-
riomodellen. Das Gewinnen der dreidimensionalen Umgebungsdaten ist im Vergleich zu
der Simulation selbst, ein aufwendiger Prozess. Die Positionen aller Objekte miissen gemes-
sen und in ein digitales Modell iiberfithrt werden. Da die Positionsbestimmung von kleine-
ren Objekten sehr aufwendig wire und zudem diese Objekte innerhalb des Raumes oftmals
bewegt werden, werden normalerweise nur grofie Gegenstdnde beriicksichtigt. Zudem wer-
den die digitalisierten Objekte i.d.R. so abstrahiert, dass sie mit einfachen geometrischen
Formen beschreiben werden. Durch die Abstraktion gehen typischerweise die Informati-
on iiber Oberflachenstruktur verloren. Die inneren Strukturen der Objekte sind meistens
unbekannt und bleiben somit unberiicksichtigt.

Weiterhin ist die Bestimmung der Materialparameter der einzelnen Objekte mit einem enor-
men Aufwand verbunden. Deshalb werden die Materialparameter bei der Modellierung oft
nur geschitzt, bzw. aus der verfiigbaren Literatur abgeleitet. Zudem ist das frequenzabhan-
gige Verhalten der Materialparameter fiir viele Materialien nicht ausreichend erforscht und
dokumentiert, weshalb es in Simulationen i.d.R. vernachlassigt wird.

Diese Fehlerquellen sind gemeinsam fiir strahlenoptische Modelle und Vollwellenmetho-
den. Weil die Behebung dieser Probleme sehr aufwéndig wire, miissen die dadurch entste-
henden Ungenauigkeiten in Kauf genommen werden.

In strahlenoptischen Modellen entstehen noch zusitzliche Fehler dadurch, dass nicht al-
le Ausbreitungseffekte beriicksichtigt werden. Zum Beispiel wird die Transmission in der
Spiegelungsprinzip basierten Simulatoren oft vernachldssigt. Der Grund hierfiir liegt in der
schwierigen praktischen Implementierung.

Die grofiten Fehler werden aber in der Literatur auf so genannte diffuse Streuung zuriickge-
tithrt. Diffuse Streuung beschreibt die an rauen oder strukturierten Oberflaichen und kleinen
Szenariodetails gestreuten Wellen. Diese Beitrige konnen in schmalbandigen und breitban-
digen Systemen zeitlich nicht aufgelost werden und fithren deshalb zu Mehrwegeinterfe-
renz. In den zu dem Thema verdffentlichten Arbeiten wurde festgestellt, dass die diffusen
Beitrige bis zu 90% der Empfangsleistung ausmachen kénnen und den langsam abfallenden
Teil der Kanalimpulsantwort bilden. Diese Beitrage steigern in der Regel die Impulsverbrei-
terung und senken die Korrelation des Kanals, wodurch die Richtungsdiversitdt des Kanals
und dadurch die MIMO-Kapazitit verbessert wird [RSK06, Fiig09]. Trotzdem ist die dif-
fuse Streuung bisher nur in wenigen Ray-Tracing Modellen implementiert [DEFVF07] und
[LGO7].

Es ist dabei zu beachten, dass in den hier betrachteten Szenarien die Oberfldchen der mar-
kanten Objekte bei den betrachteten Frequenzen glatt sind. Da aber die Transmission durch
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Objekte bei niedrigeren Frequenzen moglich ist, kommen die Inhomogenitdten und Struk-
turelemente im inneren der Objekte als Ursache fiir diese Beitrdge in Frage. In [PASW07]
wurde Anhand von FDTD Simulationen gezeigt, dass die Transmission durch inhomogene
Objekte einen sehr grofen Einfluss auf die Kanalimpulsantwort hat. Der gesendete Puls wird
dabei mehrfach wiederholt und stark verzerrt. Diese Effekte sind auch in den reflektierten
Pfaden sichtbar und kénnen zur Entstehung einer gleichmiflig abfallenden Kanalimpul-
santwort, wie sie in den Messungen beobachtet wird, fithren.

Ein weiteres Problem der Ray-Tracing Modelle ist Nichteinhalten des Giiltigkeitsbereiches
der asymptotischen Methoden. Sowohl die geometrische Optik (GO) als auch die verall-
gemeinerte Beugungstheorie (UTD) sind fiir hohe Frequenzen definiert, d.h fiir Félle bei
denen die Wellenlange viel kleiner als die Dimensionen der Objekte im untersuchten Sze-
nario ist. In Absatz 5.2.2 wird gezeigt, dass der Amplitudenfehler des gestreuten Feldes stark
ansteigt, wenn die Objektkanten kiirzer als 10 Wellenlangen sind. Diese Bedingung ist be-
sonders in Indoor-Szenarien, oft nicht erfullt.

Fiir diese beiden Probleme werden in folgenden Kapiteln Losungsansitze vorgestellt. Zuerst
durch die Kombination von Ray-Tracing mit FDTD wird auf die Modellierung von kleinen
Objekte eingegangen. Anschlieflend wird ein statistischer Ansatz vorgestellt, um das Ray-
Tracing Modell um den diffusen Anteil zu erweitern.

4.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die Methoden der Kanalmessung und Algorithmen zur Pfad-
schatzung vorgestellt sowie das in dieser Arbeit verwendete Messsystem und die untersuch-
ten Szenarien beschrieben. Schlie8lich wurde ein Vergleich zwischen Ray-Tracing Simula-
tionen und Messungen in einem Indoor-Szenario fiir das FCC-Frequenzband dargestellt,
welcher der Verifikation des Modells fiir Indoor-Szenarien dient. Der Vergleich zeigt, dass
die Simulationen die stiarksten, reflektierten Beitrdge des Kanals zuverldssig nachbilden, ins-
gesamt aber unterschétzen sie sowohl die Anzahl der Mehrwegebeitrage als auch deren Ab-
klingzeiten. Zudem werden sowohl die Kenngrofien der Frequenz- als auch der Richtungs-
selektivitit sowie der Kanalgewinn unterschétzt.

Zum Schluss wurde eine Ubersicht iiber die Griinde der Ungenauigkeiten geliefert und die
Schwachstellen der strahlenoptischen Modelle aufgezeigt, die durch Einsatz von hybriden
Methoden behoben werden konnen. Diese Methoden zur Verbesserung der Genauigkeit
werden in den folgenden Kapiteln vorgestellt.
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Die asymptotischen Ansétze (GO und UTD) in dem Ray-Tracing Modell setzen voraus, dass
die Abmessungen der Flachen und Kanten, auf denen die Reflexionen und Beugungen statt-
finden, viel grof3er als die Wellenldnge sind. Diese Annahme ist in Outdoor-Szenarien schon
fiir Frequenzen oberhalb 1 GHz i.d.R. erfiillt. Innerhalb von Gebéduden, insbesondere in dem
UWB Band von 3,1 bis 10,6 GHz, wird diese Bedingung oft verletzt. Die Abmessungen von
kleinen Mébelstiicken, Gerdten und anderen Einrichtungsgegenstinden sind oft in der glei-
chen GrofSenordnung wie die Wellenldnge.

Um trotzdem eine realistische Simulation in solchen Szenarien zu erzielen, wird in die-
sem Kapitel ein hybrides Modell vorgeschlagen, welches einen Vollwellenansatz mit der
Ray-Tracing Methode kombiniert. Das Grundprinzip einer solcher Kombination wurde fiir
schmalbandige Kanile in [WSNC00, WCSN02, YWO01, YS04, RGRV04, RCV*06] vorge-
stellt. Weiterhin wurde in [SWP*03] fiir ultrabreitbandige Simulationen ein 2D Ray-Laun-
ching Modell mit der Vollwellenldsung kombiniert.

In dieser Arbeit wird erstmals die Finite Differenzen Methode (FDTD, engl. finite difference
time domain) im dreidimensionalen, Spiegelungsprinzip-basierten Ray-Tracing Modell ein-
gesetzt und fiir ultrabreitbandige Kanile angewendet.

In den folgenden Abschnitten werden die grundlegenden Prinzipien des FDTD Ansatzes
sowie die Gestaltung des Interfaces zum Ray-Tracing Ansatz genauer beschrieben. Zum
Schluss wird die Genauigkeit des Modells anhand von Simulationen und Messungen un-
tersucht und dessen Anwendung fiir bildgebende Verfahren und Kommunikationssysteme
vorgestellt.

5.1 Berechnung des Streuverhaltens kleiner Objekte

Zur Berechnung des Streuverhalten eines Objekts existiert eine Vielzahl von Vollwellenlo-
sungen, die auf verschiedene Weise die Maxwell'schen Gleichungen 16sen. Die drei meist-
verwendeten Ansitze sind die Momentenmethode (MoM), die Finite-Elemente-Methode
(FEM) und die Finite-Differenzen-Methode (FDTD) [Dav05]. Gemeinsam fir alle diese
Methoden ist, dass sie das untersuchte Losungsgebiet zundchst diskretisieren. Anschlie-
3end werden Felder bzw. Strome in den diskreten Elementen (Volumen oder Flichen) durch
Integral- oder Differenzialgleichungen beschrieben und numerisch gelost.
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Aufgrund der einfachen Implementierung und einfachen Handhabung von grofien Fre-
quenzbereichen wird in dieser Arbeit die Finite-Differenzen-Methode angewendet. Im Fol-
genden sind die Grundlagen dieser Methode vorgestellt. Eine umfassende Beschreibung ist
in [KL93, THO05, ED09] zu finden.

5.1.1 Grundlagen der Finite-Differenzen Methode

Die Finite-Differenzen-Methode wird auf einen diskreten Raum angewendet. Um das zu be-
trachtende Objekt wird ein Gitter gelegt und die Berechnung der Maxwell'schen Gleichun-
gen erfolgt Zellenweise im Gitter. Im einfachsten Fall besteht das Gitter aus quaderférmigen
Zellen mit Kantenldngen Ax, Ay und Az. Die elektrischen und magnetischen Felder werden
gemdf des Yee Ansatzes [Yee66] auf den Kanten und Flachen des Quaders berechnet. Die
Anordnung der einzelnen Feldkomponenten ist in Bild 5.1 dargestellt. Dabei kennzeichnen
die Indizes i, j und k die Koordinaten im diskreten Raum. Daraus resultiert eine raumliche
und zeitliche Verschiebung zwischen dem E-Feld und H-Feld: Das E-Feld wird zum diskre-
ten Zeitschritt nAt und das H-Feld zum diskreten Zeitschritt (n + %) At berechnet. Dieses
Verfahren wird als Leapfrog-Schema bezeichnet [THO5].

Zur Berechnung der Felder werden die Maxwell'schen Gleichungen in der Differentialform
verwendet

—

. E L.
va:eaa—t+KE+]i (5.1a)
. oH
E=-uy—, 5.1b
VxE=-p— (5.1b)

wobei ¢ die Permittivitit und y die Permeabilitdt des betrachteten Mediums ist. Der Term
KE beschreibt die Leitungsstromdichte und J; die eingeprigte Stromdichte. Im Folgenden
werden ausschlieflich quellenfreie Medien betrachtet, deshalb wird der Term J; in den wei-
teren Gleichungen nicht mehr beriicksichtigt.

Das Losungsvorgehen wird hier am Beispiel der x-Komponente des E-Feldes erldutert. Die
Komponenten y und z des E-Feldes sowie das magnetische Feld werden analog dazu be-
rechnet.

In einem kartesischen Koordinatensystem konnen diese Vektorgleichungen fiir die x-Kom-
ponente in einer skalaren Form dargestellt werden:

OE, 1(9H, OoH,
L i e 3 2
ot s( dy 0z “ ) (5.22)
oE
ot u\odz dy
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"
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Ex(iyj+1,k+1) ’\
o T
\'\
&
Hy(i,}+1j, k)
=
3 e
k )
Z
fy E. (i, j, k) \a

Bild 5.1: Verteilung der Feldkomponenten auf einer Diskretisierungszelle

Dabei wird von einem isotropen Medium ausgegangen.

Zur Anwendung in einem diskreten Raum werden die partiellen Ableitungen durch den
zentralen Differenzenquotienten approximiert:

QE™7 Enl_En

-~ - - = 53
ot At (53)
Dadurch nimmt (5.2a) die folgende Form an:

By (in k) ~ BR (i jok) _ Hy > (irjyk) = Hy (i, j =1, K) (5.4)

At (i, j,k)Ay '

H™2 (i, j, k) - HY 2 (i, j, k-1 i i k) el
SRR O B LRESD R g
e(i, j,k)Az (i, j, k)

Daraus kann die x-Komponente des E-Feldes zum Zeitpunkt (# + 1) At berechnet werden:

2e(i, j, k) - Atx(i, j, k) ... .
25(1',;', k) + At;c(i,j’, k)EX(”]’ k) (5:5)
2At
" e(i, 1, k) + Atk(i, 1, k) Ay (
B 2A¢t (Hn+%(l. 'k)_Hn-'—%(i 'k—l))
(2e(i, j, k) + Ate(i, j, k))Aaz \' 7 W0 v \bD

EY(i,j k) =

H™2 (i, j, k) - HY 2 (i, j - l,k))
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Zur Berechnung des elektrischen Feldes zum Zeitpunkt (7 + 1) At wird das elektrische Feld
aus dem vorigen Zeitpunkt nAt und die umliegenden Komponenten des magnetischen Fel-
des zum Zeitpunkt (n + %) At bendtigt. Damit werden die Maxwell'schen Gleichungen in
eine iterative Weise gelost.

Um die Stabilitdt des Algorithmus zu gewéhrleisten, muss das Zeitinkrement At die Bedin-

gung
At < ! 1 (5.6)

1 1
CO\/A_x2+A_yZ+A_zz

erfiillen [THO5, ED09]. Dabei ist die Kantenldnge der Gitterzellen durch:

)Lmin
Ax, Ay, Az < 0 (5.7)

begrenzt, wobei Ay, die kleinste in der Struktur auftretende Wellenldnge ist.

5.1.2 Grenzbedingungen

In den Zellen am Rand des Gitters i = I, kann der Zentraldifferenzen-Ansatz nicht ange-
wendet werden, weil keine Daten zu den Feldern an der Stelle I;,,,x + 1 verfiigbar sind. Da
es sich im Falle der Fernfeldstreuung um einen offenen Raum handelt, miissen spezielle ab-
sorbierende Grenzbedingungen (ABC, engl. absorbing boundary conditions) implementiert
werden.

Eine der effektivsten Methoden zur Implementierung der ABC ist die perfectly matched
layer-Randbedingung (PML) [Ber94, Ber96]. Die PML-Randbedingung entspricht einem
hypothetischen, anisotropen, verlustbehafteten Medium. Die Parameter dieses Mediums
sind so gewdhlt, dass eine einfallende Welle die Grenzfliche reflexionslos passieren kann
und in der Randschicht vollstindig geddmpft wird.

Um das zu erreichen, wird jede Feldkomponente in zwei, mit der Ausbreitungsrichtung ver-
bundene, Anteile gespalten, z.B. die E, Komponente wird in Anteile E,, und E,, zerlegt:

0Ex O(Hyx + Hyy)
&o aty + KeyLxy = ay Y (583)
0E,, d(Hyx + Hy,)
ezExz = — 5.8b
0o TF 9z (5.8b)

Die fiktiven elektrischen und magnetischen Konduktivititen . und x,, sind so gewihlt, dass
sie die folgenden Bedingungen erfiillen:
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Kex Kmx Key  Kmy Kez Kmz

= , —=—2, und — = (5.9a)
€o Ho €o Ho €o Ho
Kex #0, Kmx #0 im x-Randbereich
Key #0, Kmy #0 im y-Randbereich (5.9b)

Ke, #0, Km, #0 im z-Randbereich

Dabei kennzeichnen ¢, und y die Permittivitit und die Permeabilitit des Vakuums. Da-
durch ist die Wellenimpedanz der PML-Schicht der Wellenimpedanz des freien Raums an-
gepasst. Somit konnen die einfallenden Wellen unabhéngig von Frequenz und Einfallswin-
kel Reflexionslos in die PML-Schicht eindringen. Durch die von Null verschiedene Kon-
duktivitat ist in der PML-Schicht ein verlustbehaftetes Medium realisiert, in dem die einfal-
lenden Wellen geddmpft werden. In einem kontinuierlichen Medium sind diese Vorgéinge
ideal, allerdings wird durch die Diskretisierung des Raumes die Leistungsfahigkeit dieser
Methode verschlechtert. Das trifft besonders bei streifenden Einfallswinkeln und in Gegen-
wart von abklingenden Feldern zu.

In dieser Arbeit wird die CPML (engl. convolutional perfectly matched layer) verwendet, die
erstmals in [RGO0] eingefiihrt wurde. Es handelt sich dabei um eine efhiziente Formulierung
der PML-Randbedingung. CPML erlaubt eine bessere Absorption der einfallenden Wellen
und eine nédhere Platzierung der Berechungsraumgrenze an das Objekt. Zusdtzlich kann
dieser Ansatz ohne weiteres fiir beliebige Materialgrenzen verwendet werden, auch wenn
beide der Medien, anisotrop, dispersiv und nichtlinear sind. An dieser Stelle wird auf die
umfangreiche formelmiflige Beschreibung der CPML-Methode verzichtet. Eine umfassen-
de Beschreibung ist in [RG00, THO05, ED09] zu finden.

5.1.3 Anregung

Die Berechnung des Streuverhaltens im Fernfeld erfordert eine Anregung mit einer ebenen
Welle. In dieser Arbeit wird zur Erzeugung der ebenen Welle die Streufeld-Formulierung
(engl. scatterd field formulation) verwendet [KL93, ED09]. Dabei wird das gesamte im FDTD
Gitter berechnete Feld auf das einfallende und gestreute Feld zerlegt:

Etot = Einc + Escat und Ithot = Iinnc + Iszcat (5-10)

Die Maxwell'schen Gleichungen sind in diesem Fall fiir jedes Teilfeld getrennt zu l6sen. Da
es sich beim einfallenden Feld um eine sich im Vakuum ausbreitende Welle handelt, kann
es analytisch berechnet werden. Die x-Komponente des gestreuten elektrischen Feldes wird
folgendermafSen ermittelt:
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2¢(i, j, k) — Atx(i, j, k)

En+1 , .,k ’k
scatx(l] ) = 2¢(i, j, k) + Atx(i, j, k) SCatx(Z] )
2At
> H 1,
R AGB) Ay (Heinlied k) - HEL (1.0

2At n+1 n+1
~ H™2 (i i k) - H™2 (i ik -1
(Ze(i,j,k)+Atx(i,j,k))Az( saty (1 k) = Hucary (1 & ))
2(80 —€(i,j,k)) _AtK(i’j’ k)En+l (l ] k)
2¢(i, j, k) + At(i, j, k) 77
_ 2(&0 —e(i, j, k) — Atx(i, ],k) (i, J,K)
2¢(i, j, k) + Atx(i, j, k) Einex(1:7

(5.11)

Das zur Berechnung des gestreuten Feldes notwendige einfallende Feld wird dabei in jeder
Gitterzelle analytisch berechnet

1.
Einc = (EGéG + El//él//) g (t - —k- 7’) > (512)
Co

wobei g die Wellenfrontfunktion kennzeichnet. Fiir breitbandige Berechnungen entspricht
die Wellenfrontfunktion einem Puls, dessen Spektrum die fiir die Simulation relevanten Fre-
quenzen abdeckt. In dieser Arbeit wird die normierte erste Ableitung der Gauf3funktion als
Wellenfrontfunktion verwendet:

\/ﬁt ~(t/7)?

f)=—— 513
g(t) =-———te (5.13)
Das Spektrum dieser Funktion ist durch den Parameter 7 definiert:
_rexy
2rnfri\/me -
G(f) = 22T/ (5.14)

5

Fiir das in dieser Arbeit betrachtete FCC-Spektrum mit der oberen Frequenz f = 10,6 GHz
ergibt sich 7 = 0,0467 ns. Die entsprechende Pulsform und das dazugehoérige Spektrum sind
in Bild 5.2 gezeigt.

5.1.4 Berechnung des gestreuten Fernfelds

Mit der in den vorherigen Absétzen vorgestellten Methoden wird das Feld im Nahbereich
des Objekts berechnet. Fiir die Kombination mit dem Ray-Tracing Modell ist Kenntnis des
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Bild 5.2: Wellenform und Spektrum der einfallenden Welle

Streuverhaltens im Fernfeld nétig. Um sie zu berechnen, wird die Fernfeldtransformation
(engl. near field to far field) verwendet.

Das Objekt wird in einen virtuellen Quader eingeschlossen. Nach dem Aquivalenzprinzip
konnen die Felder innerhalb des Quaders durch geeignet gewihlte Stromdichten auf seiner
Oberfliache S ersetzt werden, ohne dass sich die Felder aufSerhalb des Quaders dndern. Die-
se dquivalenten elektrischen und magnetischen Oberflichenstrome Js und Ms werden auf
allen Flichen ermittelt

Js=fixH und  Mg=-AxE (5.15)

und anschlieflend mit Hilfe der Fouriertransformation in den Frequenzbereich transfor-
miert. Das gestreute Fernfeld in Kugelkoordinaten kann folgendermafien berechnet werden:

E =0 (5.16a)
Eg = -j2nfy(Ag+ ZoF,) (5.16b)
E,=-j2nfy (A, - ZoFy) (5.16¢)
und
H, = (5.17a)
Hy = +j2nfo (A,/Z0 - Eg) (5.17b)
H, = -j2nfy (Ag/Zo +F,) (5.17¢)
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Fund A kennzeichnen das elektrische und magnetische Vektorpotenzial im Fernfeld [THO5]:

N —jkod . ’
E _ 8(): - ste—]kod cosgbdsl (5.188.)
Vi
S
R e~ jkod L
A= ﬂ04 y /]Se—JkOd cos¢ 1o/ (5.18b)
- Z
S

Dabei bezeichnet d die Entfernung zwischen dem Mittelpunkt des Objekts O und einem
Beobachtungspunkt im Fernfeld P, d’ bezeichnet die Entfernung zwischen dem Quellpunkt
Q auf der Oberfldche S und dem Beobachtungspunkt P und ¢ ist der Winkel zwischen den

Vektoren PO und @ Die Integrale in (5.18a) sind im Frequenzbereich angegeben und
miissen fiir alle diskreten Frequenzen im gesuchten Band ausgewertet werden.

Der Streukoeffizient S;;( f) kann als Verhiltnis des gestreuten Feldes E,;(f) zu dem ein-
fallenden Feld E; _;(f) berechnet werden:

Escat,j (f )

Einc,i(f)

dabei kennzeichnen i und j die Polarisation. Die Streueigenschaften eines Objekts werden
oft durch den Radarstreuquerschnitt (RCS, engl. radar cross section) beschrieben. Der pola-
rimetrische Radarstreuquerschnitt ist dabei direkt mit dem Streukoefhizienten verkniipft:

|Escat,j (f) |2
|Einc,i(f) |2

(5.19)

§J1(f) =

O'j,i(fa 6inc,i> lVinc,ia Gscat,ia I//scat,i> ) = (}11’1;10 47Td2 = C}lnc;lo 4ﬂd2|§j,i(f)|2 (5-20)

Um eine vollpolarimeterische Streumatrix bzw. eine vollpolarimetrische RCS-Matrix zu er-
halten, sind zwei Simulationen mit zwei orthogonal polarisierten einfallenden Wellen not-
wendig.

5.1.5 Verifikation der FDTD-Implementierung

Zur Verifikation der implementierten FDTD Methode werden deren Simulationsergebnisse
mit Ergebnissen der kommerziellen CST Microwave Studio Software, die die Finite-Integral-
Methode (FIT, engl. finite integration technique) einsetzt, verglichen. Als Testobjekt wird eine
ideal leitende diinne Platte mit dem Querschnitt von 10 cm x 10 cm ausgewdhlt. Die Platte
wird aus unterschiedlichen Winkeln mit einer vertikal polarisierten ebenen Welle beleuchtet

56



5.2 Integration der FDTD Berechnung in die Ray-Tracing Simulationssoftware

und das gestreute Fernfeld wird in der Azimutebene berechnet. In Bild 5.3 ist das gestreute E-
Feld fiir die Einfallswinkel 0;,. = 90°, ¥, = 0° (Einfall normal zu der Platte) und 0;,. = 45°,
Vine = 45° jeweils fiir die Frequenzen 3 GHz und 10 GHz dargestellt.

Beim normalen Einfall verschwindet die kreuzpolarisierte Komponente. Die kopolarisier-
te Komponente zeigt eine hervorragende Ubereinstimmung der Ergebnisse beider Metho-
den. Lediglich bei den kreuzpolarisierten Komponenten mit schragem Einfall (0;,. = 45°,
Vinc = 45°) sind kleine Abweichungen zwischen FIT und FDTD zu beobachten. Ahnliche
Ergebnisse wurden fiir weitere Einfallswinkel und andere Objekte erhalten. Durch Verfei-
nerung der Gitter kann die Ubereinstimmung mit den CST-Ergebnissen verbessert werden.
Fiir die hier betrachtete Anwendungen ist jedoch die erreichte Genauigkeit der FDTD Im-
plementierung ausreichend.

5.2 Integration der FDTD Berechnung in die Ray-Tracing
Simulationssoftware

5.2.1 Implementierung der Punktstreuer in die Ray-Tracing Software

Das ihert3d Modell beriicksichtigt in seiner urspriinglichen Form die Ausbreitungseffekte
Reflexion, Beugung und Vegetationsstreuung. Fiir alle diese Phdanomene wird vorausgesetzt,
dass sie an ausgedehnten Flachen stattfinden, die durch ebene Polygone modelliert werden
konnen. Um die mit dem in Absatz 5.1 beschriebenen Vollwellenansatz simulierten Objekte
in das Ray-Tracing Modell einzusetzen, wird in dem Modell die Objektklasse Punktstreuer
eingefiihrt. Die Fernfeldstreuung wird typischerweise in einem spharischen Koordinaten-
system beschrieben, das in Bild 5.4 dargestellt ist.

Da die Streuer die Energie der auf sie einfallenden Welle in einen grofieren Raumbereich ver-
teilen, wird fiir die Strahlsuche der direkte Weg zwischen dem Sender, iiber den Punktstreu-
er zum Empfinger angenommen. Dabei wird vorausgesetzt, dass eine Sichtverbindung zwi-
schen dem Streuer und dem Sender sowie dem Empfinger besteht. Aus dem resultierenden
Einfalls- (Oinc, Yinc) und Ausfallswinkel (Oscat, Wscat) am Streuer wird mit Hilfe der FDTD-
Methode nach dem Abschnitt 5.1.4 die polarimetrische Streumatrix S berechnet. Diese gibt
an, welcher Energieanteil in die Ausfallsrichtung weitergeleitet wird [GW98]:

E@,scat _ S . e_jkOd E@,inc _ §99 §91// . e_jkOd Ee,inc (5 21)
E "= d | Eyinc | | Sys S d | E,, '
=y,scat =y,inc “y0 Zyy =,inc

Dabei wird angenommen, dass sich der Sender und der Empféanger im Fernfeld des Streuers
befinden.
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_Ee FDTD___Ee FIT —Ee FDTD___Ee FIT

0 1 ; 1 0 1 ;
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Bild 5.3: Das gestreute E-Feld einer metallischen, quadratischen Platte

/&\jnc’k €scat,k
Eincwa 7 E.
inc,0 1 scat,y
Escat,@

Bild 5.4: Geometrie zur Beschreibung der Streuung im Fernfeld

Um die Verzogerung der gestreuten Signale fiir unterschiedliche Winkel richtig nachzubil-
den, ist dabei die richtige Normierung der Laufzeit von Bedeutung. Im Ray-Tracing Teil
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des Modells werden die relevanten kleinen Objekte durch Punkstreuer ersetzt. Jeder Punkt-
streuer wird im geometrischen Mittelpunkt des dazugehoriges Objekts platziert. Die Lauf-
zeiten der einfallenden und gestreuten Teilpfade werden in Bezug auf diesen Punkt berech-
net. Im FDTD Teil des Modells beinhalten die Streukoeffizienten bereits einen Verzoge-
rungsterm, der zur Entfernung d in (5.18) proportional ist. Zusitzlich ist das Anregungsignal
im FDTD Gitter verzdgert. Diese Verzogerung beinhaltet zwei Komponenten:

- Die pulsformige Anregung muss so verzdgert werden, dass die Amplitude der zum
Zeitpunkt ¢ = 0 in das FDTD Gitter einfallenden Welle sehr gering ist. Sonst entste-
hen durch die Unstetigkeit hochfrequente Schwingungen im Gitter. Hier wurde die
Verzégerung zu 4, 57 (siehe (5.13)) gesetzt. Damit liegt die Amplitude der Welle beim
Eintritt in das Gitter 170 dB unterhalb der maximalen Amplitude der Welle.

- Die Anregung tritt im quaderformigen FDTD Gitter immer zum gleichen Zeitpunkt
auf, unabhingig vom Eintrittswinkel. Damit sind die Wellen, die in das Gitter schrig
eintreten, gegeniiber den Wellen die normal auf die Seiten des Quaders einfallen, im
Bezug auf die Mitte des FDTD-Gitters verzdgert.

Diese Verzogerungen miissen aus den simulierten Streukoeffizienten rechnerisch entfernt
werden, bevor sie im Ray-Tracing Teil des Modells eingesetzt werden. Das wird durch Mul-
tiplikation im Frequenzbereich mit dem Term e/2"/2! erreicht, wobei At der Summe der
oben genannten Verzdgerungen entspricht.

Die Mehrfachstreuung wird in diesem Modell nicht beriicksichtigt. Die Eftekte der mehr-
fachen Streuung sind in den hier betrachteten Szenarien vernachléssigbar. Prinzipiell sind
hier zwei Fille zu unterscheiden:

- die kleinen Objekte sind weit von einander entfernt: Aus (5.21) ist ersichtlich, dass
der gestreute Energieanteil sehr schnell mit der Entfernung abnimmt. Damit fithrt
mehrfache Streuung an entfernten Objekten zu stark gedampften Pfaden.

- die kleinen Objekte sind nah beieinander: Die gestreuten Beitrige werden hier grof3er.
Falls die Auswirkung der Mehrfachstreuung von Interesse ist, kann die ganze Gruppe
der Streuer mit der Vollwellenlosung analysiert werden. Dabei muss die Fernfeldbe-
dingung fiir die Abmessungen der gesamten Gruppe erfiillt sein.

5.2.2 Bestimmung des Gultigkeitsbereiches

Die Methoden, die in strahlenoptischen Kanalmodellen verwendet werden, um Reflexion
und Beugung zu modellieren, sind asymptotisch. D.h. sie sind nur giiltig fiir Objekte, deren
Abmessungen viel Grof3er als die Wellenldnge sind. Dabei wird keine allgemeine Grenzgré-
{3e, ab welcher die asymptotischen Methoden ausreichend sind, definiert. Als Anhaltspunkt
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wird typischerweise eine Kantenldnge von 10 Wellenlingen angenommen [Fos96]. Es ist an-
zunehmen, dass die Genauigkeit der asymptotischen Methoden mit sinkendem Verhaltnis
von Objektgrofie zu Wellenldnge kontinuierlich sinkt.

Um einen Eindruck zu bekommen, ab welcher Grofle das Einsetzen der hybriden Metho-
de sinnvoll ist, wird im folgenden fiir zwei kanonische Objekte eine mit Ray-Tracing und
eine mit FDTD simulierte bistatische Fernfeldstreuung bei verschiedenen Frequenzen ver-
glichen. Die beiden Objekte sind eine ideal leitende, diinne, quadratische Platte mit der Kan-
tenldnge a = 9,68 cm und ein ideal leitender Wiirfel mit der gleichen Kantenlinge. Dabei
werden die Frequenzen zwischen 9,3 GHz und 62 GHz betrachtet. Dadurch bekommt man
ein Verhiltnis der Kantenldnge zu Wellenldnge von 3 A bei einer Frequenz von 9,3 GHz und
20 A bei der Frequenz von 62 GHz.

In einer Entfernung von 5 m, welche die Fernfeldbedingung bei allen beriicksichtigten Fre-
quenzen gewahrleistet, wird das gestreute E-Feld in der Azimutebene fiir die Einfallswinkel
0 = 90°, ¥ = 0° berechnet. Diese Anordnung ist in Bild 5.5 dargestellt.

Bild 5.5: Anordnung fiir die bistatische Fernfeldstreuung

In Bild 5.6 ist das mit Ray-Tracing bzw. FDTD berechnete gestreute E-Feld von einer Platte
bei den Frequenzen 9,3 GHz und 62 GHz dargestellt.

Bei der niedrigen Frequenz sind die Ergebnisse der Ray-Tracing Simulation deutlich tiber-
schitzt. Besonders markant ist der stark iiberschitzte Reflexionsbeitrag bei einem Beobach-
tungswinkel von y = 0°. Die Beitrage bei Beobachtungswinkeln y # 0 kdnnen der Beugung
bzw. der Streuung zugeordnet werden und sind auch deutlich grofler als die mit FDTD si-
mulierten Werte. Ein dhnlicher Effekt wurde auch bei dem zweiten Objekt beobachtet. Um
diesen Unterschied zu quantifizieren wird fiir jede Frequenz ein absoluter Fehler zwischen
den beiden Verldufen berechnet:

Fubs = [Exr(9)I[dB] = |Epprp ()][dB] (5.22)

Die Mittelwert dieses Fehlers up ist fiir beiden Objekte in Bild 5.7 zu sehen.
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5.2 Integration der FDTD Berechnung in die Ray-Tracing Simulationssoftware
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Bild 5.6: Bistatische Streuung von einer kleinen metallischen Platte
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Fiir beide untersuchte Objekte kann ein mit der Frequenz abfallender Fehler festgestellt wer-
den. Bei Kantenldngen ab a > 121 fillt der Fehler unter 3 dB. Fiir noch héhere Frequenzen
ist sogar eine bessere Ubereinstimmung der Ergebnisse méglich. Allerdings werden mit gro-
erwerdenden Verhaltnis a/A die FDTD Simulationszeiten langer. Daher wird im Weiteren
angenommen, dass die Objekte mit Kantenlingen kleiner als 12A mit Hilfe der hybriden
Methode berechnet werden miissen. Fiir grofiere Objekte ist die Genauigkeit des konven-
tionellen Ray-Tracing Modells ausreichend.

Fiir komplexe oder gerundete Objektformen sowie fiir elektromagnetisch durchléssige oder
inhomogene Medien kann die hybride Methode Vorteile auch bei grofieren Objekten vor-
weisen, da mit FDTD beliebige Formen und Materialverteilungen ohne Mehraufwand si-
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5 Hybrides Ray-Tracing / FDTD Modell

muliert werden konnen. Auch die Transmission durch Medien ist bei FDTD von Grund auf
berticksichtigt, wogegen bei dem auf dem Spiegelungsprinzip basierten Ray-Tracing die Be-
stimmung der transmittierten Pfade mit Zusatzafwand verbunden ist. Daher ist die Trans-
mission in der vorhandenen Version des ihert3d Simulators nur rudimentir implementiert.

5.3 Verifikation des hybriden Modells

Die Verifikation der hybriden Ray-Tracing/FDTD (RT/FDTD) Methode wird zunichst auf
Basis der Simulationen der im vorherigen Absatz beschriebenen bistatischen Anordnung
mit einer kleinen metallischen Platte durchgefiihrt. In Bild 5.8 ist der Betrag des gestreu-
ten E-Feldes mit Ray-Tracing, FDTD und mit der hybriden Methode bei den Frequenzen
9,3 GHz und 62 GHz gezeigt.
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Bild 5.8: Bistatische Streuung von einer metallischen Platte

Die Ergebnisse der RT/FDTD Methode folgen dabei ideal den mit FDTD simulierten Er-
gebnissen. Im Gegensatz zu der FDTD Methode kann dieses Objekt mit Hilfe des hybriden
Ansatzes mit relativ geringem Rechenaufwand innerhalb eines grofleren Szenarios simuliert
werden.

Um die Methode fiir ultrabreitbandige Kanile zu testen werden Messdaten der monosta-
tischen Streuung von einem kanonischen Objekt verwendet. Das Objekt ist ein metallisch
beschichteter Holzblock mit einem quadratischen Querschnitt von 6 x 6 cm? und Hohe von
80 cm. Die Messanordnung entspricht der Anordnung in Bild 5.9. Dabei entspricht der Be-
obachtungswinkel stets dem Einfallswinkel. Der Einfallswinkel wird im Azimut y im Be-
reich 0° — 180° verdndert, der Elevationswinkel bleibt konstant 6 = 90°.

62



5.3 Verifikation des hybriden Modells

Bild 5.9: Anordnung fiir die Simulation der monostatischen Fernfeldstreuung

Die Messungen wurden mit einer korrelativen Kanalsonde der Firma MEDAV [STS*02] im
Basisband bis 4,5 GHz an der Universitat Duisburg-Essen durchgefiihrt. Verglichen werden
die normierten Amplituden der Wellenfront fiir die Beobachtungswinkel 0° — 180° und das
empfangene Zeitbereichssignal fiir die Richtung y = 0°. Die beiden Grofien sind in Bild 5.10
fiir das gemessene und simulierte Signal dargestellt.
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(a) Normierte Amplitude der Wellenfront (b) Zeitbereichssignal fiir y = 0°

Bild 5.10: Amplitude der Wellenfront des an dem Testobjekt gestreuten Signals und Impul-
santwort fiir Beobachtungswinkel y = 0°, 6 = 90°

Auch hier liefert das Ray-Tracing Modell einen hohen Peak beim Reflexionswinkel y = 0°,
welcher viel starker ist, als die gebeugten Beitrdge. Dieser Effekt kommt in der hybriden
Simulation nicht vor. Das zeigt, dass die Seitenflichen des Objekts zumindest in einer Rich-
tung zu klein sind, um zuverlédssig mit Ray-Tracing simuliert werden zu kdnnen. Die simu-
lierten und gemessenen Signale im Zeitbereich stimmen gut iiberein. Der mit der hybri-
den Methode simulierte Puls schwingt stiarker als der gemessene Puls nach. Dieses Nach-
schwingverhalten ist bereits in den mit FDTD simulierten Feldern zu beobachten und kann
durch weitere Verfeinerung des FDTD Modells verringert werden.

Die hybride Methode ist auch gut geeignet, um inhomogene Objekte zu betrachten. Der
Ray-Tracing Simulator beriicksichtigt nur die Effekte an den Oberflachen und einfache Trans-
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5 Hybrides Ray-Tracing / FDTD Modell

mission durch homogene Medien. Mit Hilfe der FDTD Methode kann auch Streuung von
den Inhomogenititen innerhalb des betrachteten Objekts simuliert werden. Bild 5.1 zeigt
einen Vergleich zwischen der RT/FDTD Simulation und der Messung eines dielektrischen
Blocks mit einem rechteckigen Querschnitt von 40 x 20 cm?. Fiir den dielektrischen Block
wurde die Permittivititszahl e, von ungeféhr 2 mit der Ellipsometriemethode [SSW09] er-
mittelt. Im Block befindet sich ein kleineres metallisches Objekt mit einem rechteckigen
Querschnitt von 20 x 10 cm? (vgl. Bild 5.13). Bei der Messung wird die in Bild 5.9 vorgestellte
Anordnung verwendet und das gleiche Equipment sowie Frequenzband wie beim vorheri-

gen Vergleich.
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Bild 5.11: Gemessene und simulierte Radargramme eines zusammengesetzten Objekts

In den gemessenen und simulierten Zeitbereichssignalen sieht man eine schwache erste Re-
flexion von der Oberfliche des dielektrischen Objekts bei einer Entfernung von ca. 0,4 m
und eine stirkere Reflexion am metallischen inneren Objekt bei einer Entfernung von ca.
0,55m. Die Verlaufe der Wellenfronten stimmen bei der Simulation und Messung, trotz
einer gewisser Unsicherheit in der Bestimmung der Materialparameter des dielektrischen
Objekts, gut tiberein. Bei einer konventionellen Ray-Tracing Simulation wird nur die erste
Wellenfront wiedergegeben.

Damit wird gezeigt, dass die RT/FDTD Methode gut die Streueigenschaften von kleinen
Objekten wiedergibt. Der Vorteil der Methode gegeniiber der reinen FDTD Simulation ist,
dass diese Objekte in grofien Szenarien eingesetzt werden konnen.

5.4 Anwendungen des hybriden Modells

5.4.1 Design von Kommunikationssystemen

Um die Eignung der hybriden Methode zur Simulation von Kommunikationssystemen zu
tiberpriifen wurden in Szenario 2a (vgl. Abschnitt 4.4) Messungen durchgefiihrt. Die gemes-
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5.4 Anwendungen des hybriden Modells

senen Kanalimpulsantworten wurden anschlieflend mit simulierten Kanalimpulsantworten
verglichen. Bei der Messung kam das in Absatz 4.3 beschriebene Messsystem zum Einsatz.
Dabei wurde der Frequenzbereich 3,1 GHz -10,6 GHz betrachtet.

Die Positionen der Sende und Empfangsantennen sind in Absatz 4.4 in Bild 4.6 dargestellt.
Fiir die Simulation wurden kleine Objekte wie Tischbeine, Kleingerite, usw. durch Punkt-
streuer mit den aus FDTD-Simulationen ermittelten Streukoeffizienten ersetzt.

In den meisten Fillen konnte kein bedeutender Unterschied zwischen den mit der hybriden
Methode und den mit dem konventionellen Ray-Tracing simulierten Kanalimpulsantwor-
ten festgestellt werden [PKWO7]. Lediglich in Szenarien, in welchen sich ein kleines Objekt
auf der direkten Linie zwischen dem Sender und Empfanger oder in ihre unmittelbarer Na-
he befindet, wird die Amplitude des direkten Pfades besser nachgebildet. Ein Beispiel der
gemessenen und simulierten Kanalimpulsantworten fiir einen solchen Fall ist in Bild 5.12
dargestellt.
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Bild 5.12: Vergleich zwischen gemessenen und simulierten Kanalimpulsantworten fiir die
Senderposition Tx4 in Szenario 2a

Insgesamt ist die Verbesserung des simulierten Leistungsverzogerungspektrum durch die
hybride Methode in komplexen Szenarien minimal. Die Simulationszeiten sind im Vergleich
zu konventionellem Ray-Tracing erheblich linger. Sie steigen mit zunehmender Anzahl der
mit FDTD zu simulierenden Objekte. Die Ergebnisse zeigen, dass es ausreichend ist, die hy-
bride Methode auf die Objekte anzuwenden, welche sich in der unmittelbare Néhe des di-
rekten Pfades befinden. Um die Ubereinstimmung zwischen simulierten und gemessenen
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5 Hybrides Ray-Tracing / FDTD Modell

Kanalimpulsantworten fiir ldngere Laufzeiten zu verbessern, ist diese Methode dagegen we-
nig geeignet. Daher wird in folgendem Kapitel ein statistisch basiertes Modell entwickelt,
welches dieses Problem anspricht.

5.4.2 Design von bildgebenden Systemen

Obwohl das hybride Ray-Tracing/FDTD Modell bei Simulationen fiir das Design von Kom-
munikationssystemen nur geringfiigige Vorteile gegeniiber dem konventionellen Ray-Tra-
cing Modell bietet, kann seine Fahigkeit, die von kleinen Details gestreuten Signale genau
nachzubilden, gut zur Simulationen fiir bildgebenden Verfahren und Objekterkennung ge-
nutzt werden. Dabei ist oftmals das von bestimmten Szenarioelementen gestreute Signal von
Interesse. Bei kleinen oder inhomogenen Objekten konnen diese Signale besser wiedergege-
ben werden. Dabei konnen die Mehrwegebeitrage von andern Objekten (z.B. Reflexionen an
den Winden des Raumes) in der simulierten Kanalimpulsantwort beriicksichtigt werden.

Ein Anwendungsbeispiel hierzu sind die in Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrten Simu-
lationen zur Optimierung der Objekterkennungsalgorithmen. Diese Algorithmen werden
in einem UWB-Sensorsystem zur Lokalisierung und Abbildung von Gebdudeinnenraumen
in Katastrophenszenarien eingesetzt [SPWWO08, SSJ*08, TWTW10]. Das Ziel dieses Sys-
tems ist die Erstellung einer Karte der Umgebung, wenn optische Systeme nicht eingesetzt
werden konnen (z.B. bei Rauch). Ferner eignet es sich zur Entdeckung von Bridnden durch
Analyse der Matrialeigenschaften, zur Bewertung der Stabilitit von Riumen durch Analyse
der Struktur der Objekte sowie zur Entdeckung von Personen und Uberwachung von deren
Vitalparametern.

Das System besteht aus einem mobilen Sensor, der zuerst grob die Form des Raumes erkennt
und anschlieflend bestimmte Objekte, welche fiir die Stabilitit des Raumes wichtig sind (z.B.
Saulen) ndher analysiert. Solche Objekte bestehen oft aus einem metallischen Kern und einer
nichtmetallischen Ummantelung. Um die Unversehrtheit solcher Objekte zu iiberpriifen,
muss die Form des inneren Kerns erkannt werden. Dies kann durch Anwendung des IBST
(engl. Inverse Boundary Scattering Transform) Algorithmus erreicht werden [JSS*09, SW10].
Zur Optimierung des Algorithmus und zur Erstellung von Referenzdaten fiir den Klassi-
fizierungsalgorithmus werden Simulationen mit dem RT/FDTD Modell herangezogen. In
Bild 5.13 ist das Ergebnis der Objekterkennung anhand von Messung und Simulation fiir das
im vorherigen Abschnitt beschriebene zusammengesetzte Objekt dargestellt.

Trotz der geringen Abweichungen in der Form der empfangenen Kanalimpulsantworten, die
in Bild 5.11 zu sehen sind, liefert die Objekterkennung identische Ergebnisse. Damit kénnen
Simulationen zur Erstellung von Referenzdatensitzen fiir die Klassifizierung der Objekte gut
angewendet werden. Im Vergleich zu Messungen konnen solche Referenzdaten mit Hilfe
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5.5 Zusammenfassung
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Bild 5.13: IBST Objekterkennung anhand von Messung und Simulation [SW10]

des RT/FDTD Modells schneller und kostengiinstiger erstellt werden. Zudem konnen die
realistischen Kanalimpulsantworten, welche sowohl die an dem Objekt gestreuten als auch
die an den anderen Szenarioelementen reflektierten oder gebeugten Beitrage beinhalten gut
zum Test und zur Optimierung der Objekterkennungverfahren verwendet werden.

5.5 Zusammenfassung

Zur Simulation grofler Szenarien mit kleinen oder komplexen Details wurde in diesem Ka-
pitel ein hybrides Ray-Tracing/FDTD Modell vorgestellt. Solche Verfahren wurden in der Li-
teratur fir Teilprobleme wie z.B schmalbandige Kanile [WSNC00, YW01, WCSNO02, YS04,
RGRV04, RCV*06] oder 2D Ray-Launching Verfahren [SWP*03] vorgeschlagen. In dieser
Arbeit wurde erstmals ein dreidimensionales hybrides Ray-Tracing/FDTD Modell fiir ultra-
breitbandige Kanile realisiert und anhand von FDTD Simulationen und Messungen verifi-
ziert. Das Modell bietet bei kleinen Fldchen eine bessere Genauigkeit als das konventionelle
Ray-Tracing Modell. Weiterhin ist es mdglich eine sehr genaue Simulation von Streuung an
komplexen, inhomogenen Objekten durchzufiihren, was im konventionellen Ray-Tracing
Modell nicht méglich ist. Das hybride Modell ist daher sehr gut fiir Wellenausbreitungssi-
mulationen fiir bildgebende Verfahren geeignet.

Zur Simulation von Kommunikationssystemen ist dagegen das Modell nur bedingt geeignet.
Die Verbesserung der Simulationsgenauigkeit durch Anwendung des hybriden Verfahrens
ist begrenzt und steht in keinem Verhdltnis zum zusétzlichen Simulationsaufwand. Nur in
den Situationen, in denen ein kleines Objekt direkt auf der Linie zwischen dem Sender und
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5 Hybrides Ray-Tracing / FDTD Modell

Empfanger liegt, ist eine Verbesserung in Genauigkeit der Amplitude der gestreuten Pfade
sichtbar. Insgesamt haben jedoch die Beitrdge von den in der Simulation nicht berticksich-
tigten Streuprozessen wesentlich gréf3ern Einfluss auf die Form der Kanalimpulsantwort.
Deshalb wird im Folgendem ein weiterer Ansatz zur Losung dieses Problems vorgestellt.
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

Der in Kapitel 4 dargestellte Vergleich von Simulation und Messung zeigt, dass die mit
Ray-Tracing simulierten Kanalimpulsantworten gegeniiber der Messung wesentlich weniger
Mehrwegebeitrage beinhalten. Dieser Effekt wurde auch in der Literatur z.B. in [LGBS06,
JEPKO06, LG07, PKWO07] und [Nas08] aufgezeigt. In diesen Publikationen wird eine deutli-
che Unterschitzung des Kanalgewinns und der Impulsverbreiterung durch das Ray-Tracing
Kanalmodell festgestellt. Auch der im vorherigen Kapitel vorgestellte Ansatz zur Modellie-
rung von kleinen Objekten tragt nicht zur Steigerung der Anzahl von Mehrwegebeitrigen
in den simulierten Kanalimpulsantworten bei.

Im Gegensatz zu Ray-Tracing Modellen liefern stochastische Kanalmodelle meistens realis-
tischere, auf Messungen basierte, aber von der Geometrie des Szenarios entkoppelte Ergeb-
nisse. Die Verzogerungen und Amplituden der einzelnen Pfade werden anhand von vorge-
gebenen statistischen Verteilungen generiert. Ein dhnliches Prinzip wird in geometrisch-
stochastischen (GSCM, engl. geometric-stochastic channel model) Kanalmodellen genutzt
[Fiig09]. In diesem Fall werden allerdings die Streuer zufillig generiert und die Wellen-
ausbreitung wird anschlieflend auf eine deterministische Weise berechnet. Damit kann ei-
ne partielle Abhdngigkeit der Kanalimpulsantworten vom Szenario erreicht werden. Da die
genauen Positionen und Eigenschaften der Streuer, welche die vom Ray-Tracing vernach-
lassigten Mehrwegebeitrage verursachen nicht bekannt sind, liegt es nahe, diesen Teil der
Kanalimpulsantwort auf eine statistische Weise zu erstellen. Daher wird im Rahmen die-
ser Arbeit ein hybrides deterministisch-stochastisches Kanalmodell entwickelt, welches die
konventionelle Ray-Tracing Methode mit statistisch verteilten Streuern erganzt, um eine
bessere Qualitit der Wellenausbreitungsvorhersage zu erreichen. In diesem Kapitel wird das
Grundprinzip des Modells, die Modellparametrisierung und schliefllich die Verifikation des
Modells mit Messungen beschrieben. Teile dieses Modells wurden in [JEZWO09b, JEZW09a,
JPZW10a, JPZW10b, JPFZ10] veroffentlicht.

6.1 Anforderungen an das neue Kanalmodell

Aus dem Vergleich zwischen Simulation und Messung (vgl. Kapitel 4) ist ersichtlich, dass
die Anzahl der Ausbreitungspfade in Ray-Tracing Simulationen angehoben werden muss,
um eine bessere Ubereinstimmung der Kanalimpulsantworten und der Kanalparameter zu
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

erreichen. Durch Anwendung von detailreicheren digitalen Modellen von Szenarien konnte
die Genauigkeit des Modells bis zu einem gewissen Grad verbessert werden. Dadurch wiirde
aber sowohl der Aufwand bei der Herstellung der Szenariomodelle als auch der Rechenauf-
wand bei den Ausbreitungssimulationen deutlich steigen. Zudem ist eine genaue Abbildung
der stark geddmpften Ausbreitungspfade in der Regel nicht von grofler Bedeutung.

In dieser Arbeit wird ein neuartiges Konzept zur Ergénzung von Streubeitridgen eingefiihrt,
um eine bessere Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung zu erreichen. Der Be-
griff diffuse Streuung wird typischerweise als Uberbegriff fiir Oberflichen- und Volumen-
streuungsprozesse verwendet. Dabei wird angenommen, dass die diffuse Streuung durch
das betrachtete System weder rdumlich noch zeitlich aufgel6st werden kann und unkorre-
liert ist - d.h. dass die Beitrage der diffusen Streuung an zwei benachbarten Stellen im Raum
in Phase, Amplitude und Polarisation voneinander unabhéngig sind [DELP98].

Da in UWB-Systemen eine sehr feine Zeitauflosung moglich ist, ist anzunehmen, dass viele
der Beitrége, die in einem schmalbandigen System als diffus bezeichnet werden, aufgelost
werden konnen. In einem solchen Fall konnen die Streubeitrage nicht mehr als unkorreliert
angenommen werden. Daher wird fiir die Bediirfnisse dieser Arbeit der Begriff der diffusen
Streuung auf alle Streuprozesse erweitert, die nicht einem markantem Objekt im Szenario
zugewiesen werden kénnen. Dazu gehoren die Oberflichenstreuung, die Streuung in inho-
mogenen Materialien sowie die Reflexions- und Beugungsprozesse an kleinen Strukturen,
die im Szenariomodell nicht beriicksichtigt sind. Dabei wird weder die Unkorreliertheit der
Streubeitridge noch deren Unauflosbarkeit vorausgesetzt.

In Anbetracht dessen, konnen folgende Anforderungen an das Kanalmodell gestellt werden:

- Die vom Ray-Tracing Modell simulierten Kanalimpulsantworten sollen auf eine sta-
tistische Weise erganzt werden. Gleichzeitig soll die Struktur der Kanalimpulsantwort
nicht zu stark verandert werden.

- Die Wiedergabe der Sichtverbindungspfade zwischen dem Sender und dem Empfén-
ger soll nicht verandert werden.

- Das Modell soll richtungsaufgeldst sein, um die Simulationen von Mehrantennensys-
temen zu ermdglichen.

- Die Kanalimpulsantworten sollen von der Szenariogeometrie abhidngig sein, um die
Simulation von bewegten Sendern/Empfiangern zu ermdglichen.

- Die Implementierung der Streuung soll moglichst einfach sein, um die Simulations-
zeiten so wenig wie moglich zu verldngern.

Zunichst werden die in der Literatur vorhandenen Ansdtze unter den hier betrachteten Ge-
sichtspunkten ausgewertet, um die geeignetste Implementierungsmethode zu ermitteln.

70



6.2 Ansdtze zur Modellierung der diffusen Streuung

6.2 Ansatze zur Modellierung der diffusen Streuung

Bisher wurden nur wenige Ansitze zur Einbeziehung von diffuser Streuung in Ray-Tracing
Modelle veréffentlicht.

Eine einfache Methode ist in [Nas08] vorgeschlagen. Zu den mit Ray-Tracing simulierten
Werten der Empfangsleistung und Impulsverbreiterung werden aus Messungen abgeleitete
statistische Variablen addiert. Damit werden die simulierten Kanalparameter den gemes-
senen Werten angeglichen. Das resultierende Modell ist nur zur Simulation bestimmter
Kenngrofien geeignet. Die Kanalimpulsantworten und die Richtungseigenschaften werden
dadurch nicht veridndert.

Ein Ansatz, der die Geometrie des Szenarios beriicksichtigt, ist in [FMKWO06, DEFVF07]
vorgestellt. Die Flichen der im Szenario vorhandenen Objekte werden in kleine Elemente,
welche die gestreuten Pfade liefern, aufgeteilt. Die Amplitude jedes Pfades ist vom Win-
kel, unter welchem er gestreut wird, abhéngig. Sie wird entweder durch eine Lambertsche
(cosinusformige) Richtcharakteristik oder durch eine direktive Richtcharakteristik mit dem
Maximum in der Reflexionsrichtung bestimmt. Die Abmessung der Elemente ist dabei so
gewahlt, dass die Beitrage von benachbarten Elementen durch das System nicht aufgelost
werden konnen. Die Phasen der Streubeitrage werden fiir jede Kanalrealisation zufillig ge-
neriert. Fiir schmalbandige Outdoor-Kanile kann mit der Methode eine gute Simulations-
qualitét erreicht werden (vgl. [FPK*06, MFP*08]).

Dieser Ansatz wurde fiir ultrabreitbandige Kandle in [LGO07] erweitert. Obwohl die Qualitat
der Simulation beziiglich der Impulsverbreiterung des Kanals dadurch verbessert wurde, ist
die Form der Kanalimpulsantwort stark verzerrt. Damit ist die Modellierung der Frequenz-
abhingigkeit beeintrachtigt. Zudem ist dieses Modell sehr rechenintensiv

In [RT07] werden auf allen Oberflachen des Szenarios Punktstreuer mit zufélligen, uniform
verteilten Amplituden und Phasen platziert. Auch dieses Modell liefert keine vollstandig mit
den Messungen libereinstimmende Kanalimpulsantworten. Allerdings ist in diesem Fall die
Struktur der Kanalimpulsantwort im Vergleich zu [LG07] verbessert. Das Modell wurde
zwar nur schmalbandig eingesetzt, durch seine geometrische Basis ist es aber prinzipiell fiir
UWB-Simulationen geeignet. Auflerdem ist der zusdtzliche Rechenaufwand, verglichen mit
einer konventionellen Ray-Tracing Simulation, gering. Deshalb wird dieses Modellprinzip,
wie in den folgenden Absitzen gezeigt, flir UWB-Indoor-Simulationen angepasst und er-
weitert.
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

6.3 Untersuchung der Pfadherkunft

Um festzustellen, wie die Punktstreuer in einem Szenario platziert werden sollen, werden
zundchst die Einfallswinkel der in den Ray-Tracing Simulationen fehlenden Mehrwegebei-
trage untersucht. Aus diesen Winkeln kann geschlossen werden, auf welchen Szenarioele-
menten die Streuprozesse stattfinden. Fiir diesen Zweck werden im Szenario la richtungs-
aufgeloste Messungen durchgefithrt. Da hier auch die sehr schwachen Ausbreitungspfade
von Interesse sind, welche bei der Kanalschitzung moglicherweise nicht korrekt erkannt
werden, wird hier die Rotationsmethode eingesetzt (vgl. Absatz 4.1).

Der Empfinger wird in der Mitte des Raums platziert, damit die Fernfeldbedingung fiir die
meisten Objekte im Raum erfiillt ist. Als Antenne wird hier ein 8 x 1 Array aus 4-Ellipsen-
Antennen eingesetzt (vgl. Abschnitt 4.3 und Anhang A.1). Durch die Drehung der Antenne
um 360 Grad in der Azimutebene mit einem Schritt von 3 Grad kann die Einfallsrichtung
der einzelnen Wellen bestimmt werden. Der Sender mit einer Monokon-Antenne wurde an
den fiinf in Bild 4.6 gekennzeichneten Positionen Tx; - Txs gesetzt.

In einem dquivalenten Ray-Tracing Szenario wurden Simulationen durchgefiihrt. Dabei wur-
den die gemessenen Richtcharakteristiken der Antennen in den Simulationen beriicksich-
tigt.

In Bild 6.1 sind die resultierenden gemessenen und simulierten PDPs fiir Senderposition Tx;
und Txs dargestellt. Dabei ist zur Bestimmung der Winkel y das in Bild 4.6(a) eingezeich-
nete Koordinatensystem angenommen.

Weil an dieser Stelle auf die Entfaltung der Antennnenrichtcharakteristika aus den Kana-
limpulsantworten verzichtet wurde, kdnnen sowohl in der gemessenen als auch in den si-
mulierten PDPs die charakteristischen Verldufe der transienten Kanalimpulsantworten des
Arrays beobachtet werden (vgl. [S6r07]). Diese Verldufe bilden fiir jede einfallende Welle ein
Muster mit einem mittig gelegenen Maximum und iiber der Zeit aufgespreizten Nebenkeu-
len. Die Lage des Maximums jedes dieser Muster entspricht der Richtung der einfallenden
Welle.

Fiir die stirksten Beitrage stimmen die Verzogerungszeiten und die Einfallswinkel in der
Messung und in der Simulation sehr gut iiberein. Es kann jedoch beobachtet werden, dass
in der Messung diese Beitrdge oft durch eine beachtliche Anzahl an schwicheren Pfaden
begleitet werden, welche in der Simulation nicht auftreten. Das ist z.B. beim Einfallswinkel
¥ ~ 130° und der Verzégerung 7 ~ 20 ns fiir Tx; oder bei y ~ 300° und 7 » 20 ns fiir Txs
sichtbar. Solche Pfadgruppen werden als Cluster bezeichnet [Czi07, Fiig09]. Allerdings wur-
de bisher angenommen das die Cluster durch Gruppierungen der dominanten reflektierten
und gebeugten Ausbreitungspfaden entstehen. Hier wird gezeigt, dass auch diffuse Kom-
ponenten eine stark ausgepragte Richtungsselektivitit zeigen und hauptsachlich um diese
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Winkel v in Grad

(c) Tx; - Simulation
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Bild 6.1: Gemessene und simulierte winkelabhingige Leistungsverzogerungsspektren fiir
die Senderpositionen Tx; und Tx;

dominanten Komponenten gruppiert sind. Ein solches Verhalten wurde auch fiir NLOS In-
door Szenarien in [QOHDDI10] beobachtet.

In der Literatur wird iiblicherweise angenommen, dass die diftuse Streuung durch die Rau-
igkeit und Unregelmifligkeit der Oberfldchen entsteht [DELP98, DEFVFO07]. In dem oben
dargestellten Szenario ist jedoch die Rauigkeit der Materialoberfldchen in dem betrachteten
Frequenzbereich vernachléssigbar. Es befinden sich im Raum auch sehr wenige kleine De-
tails, die nicht modelliert wurden. Die Pflanzen und Stiihle wurden fiir die Zeit der Messung
aus dem Zimmer entfernt. Aus Radarmessungen in benachbarten Raumen [Li09] kann man
schlieflen, dass die Interaktionen auflerhalb des Zimmers durch die Betonwénde zu stark ge-
dampft werden, um einen wesentlichen Einfluss auf die gemessene Kanalimpulsantwort zu
haben. Dadurch kénnen die zusétzlichen Mehrwegebeitrage eigentlich nur an Inhomogeni-
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

titen der Objekte in dem Szenario entstehen, wie z.B. Leerrdume, Objekte in den Schranken
oder Strukturelemente der Winde.

Diese Ergebnisse zeigen, dass die gleichmaflige Verteilung der Punkstreuer auf allen Ober-
flichen wie es in [RT07] vorgeschlagen wurde nicht zweckméfig ist. Eine solche Verteilung
in den Indoor-Szenarien, die von allen Seiten durch Wiande eingeschlossen sind, wiirde zu
gleichverteilten Einfallswinkeln fithren. Um den in Bild 6.1 gezeigten Effekt zu erreichen sol-
len die zusatzlichen Streuer so platziert werden, dass ihre Beitrage raumlich und zeitlich mit
den Reflexionen korreliert sind. Aus diesen Erkenntnissen wird im Folgenden die Struktur
des neuen Modells abgeleitet.

6.4 Modellprinzip

6.4.1 Modellierung von einfachen Streuprozessen

Die zusitzlichen Streubeitrige werden mit Hilfe von Punktstreuern generiert. Dazu wer-
den, wie in Bild 6.2 dargestellt, Ny Streuer um jede Reflexionsstelle im Szenario auf der
Reflexionsflache platziert.

(a) Positionierung der Streupunkte (b) Gestreute Pfade

Bild 6.2: Platzierung der Streuer

Die Position der Streuer innerhalb solcher Cluster ist gleichverteilt in x— und y—Richtung
und die maximale Entfernung der Streuer zum Reflexionspunkt ist ry,¢. Sollten auf diese
Weise Streupunkte ausserhalb des betrachteten Raumes generiert werden, werden sie vor
der Simulation aus der Szenariodatei entfernt. Durch die Verteilung der Streuer um die Re-
flexionsstelle wird fiir die gestreuten Pfade eine Einfallsrichtung am Empfanger erreicht,
welche der Einfallsrichtung des reflektierten Pfades dhnelt. Auch die Laufzeiten der gestreu-
ten und reflektierten Pfade bleiben in einem d@hnlichem Bereich. Damit werden Cluster mit
dem reflektierten Pfad in der Mitte gebildet.
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6.4 Modellprinzip

Das an einem einzelnen Streupunkt gestreute Feld wird gemidf3 der Streufeldbeschreibung
aus Absatz 5.2.1, (5.21) berechnet. Da die Messungen bei vertikal ausgerichteten Antennen
am Sender und Empfanger durchgefiihrt wurden, wird im Folgenden nur die S, Kom-
ponente betrachtet und fortan als S bezeichnet. Die Bestimmung der restlichen Polarisati-
onskomponenten kann ebenfalls auf die in diesem Kapitel beschriebene Weise anhand von
dual-polarisierten Messungen erfolgen.

Durch die geometrische Verschiebung der Streupunkte gegeniiber dem Reflexionspunkt
wird eine zusitzliche Zeitverzogerung der gestreuten Pfade generiert. Wegen der Entfer-
nung d im Nenner von (5.21) nimmt die Amplitude der einzelnen Beitrage mit der Entfer-
nung ab. Den im vorherigen Absatz dargestellten Messergebnissen kann entnommen wer-
den, dass die Amplituden der Streupfade in der gleichen Grofienordnung wie die Ampli-
tude des reflektierten Pfades sind. Da die Reflexionsstiarke von den Materialeigenschaften
der Fliche und des Einfallswinkels abhéngt, ist es sinnvoll, die Streukoeffizienten mit den
Fresnel-Koeflizienten des reflektierten Pfades zu verkniipfen. Zusitzlich wird jedem Streuer
eine zuféllige Anfangsphase ¢ zugeordnet, welche fiir alle Kanalrealisationen innerhalb des
Szenarios gleich bleibt. Aus diesen Uberlegungen ergibt sich folgender Ausdruck fiir den
Streukoeflizienten:

§ = Agcat £ e—qu (6-1)

T entspricht dabei dem Fresnel-Koefhizient des reflektierten Pfades. ag.: bezeichnet einen
Proportionalitdtsfaktor, welcher anhand von Messungen so zu bestimmen ist, dass die bes-
te Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung erreicht wird. Der Einfluss die-
ses Faktors auf die Impulsantwort ist in Bild 6.3 gezeigt. Die dargestellten Impulsantworten
werden in einem einfachen Szenario simuliert, das nur eine Flache und eine Reflexions-
stelle beinhaltet. Um diese Reflexionsstelle werden N.,; = 16 Streuer in einem Radius von
scat = 1 m platziert. Die beiden Antennen sind als ideale isotrope Strahler modelliert und
symmetrisch vor der Flache in einer Entfernung von 1,56 m und im Abstand von 0,2 m zu-
einander aufgestellt. In den Kanalimpulsantworten ist der Reflexionspfad bei 7 = 10,2 ns
und die Beitrage der Streupunkte sichtbar. In den vier Simulationen werden lediglich die
Werte des Parameters ag.,; gedndert. Die Anzahl der Streuer, deren Position und Anfangs-
phasen bleiben dagegen unverandert.

Das Verhalten der Impulsantworten zeigt, dass durch die Anderung des Parameters a., das
Verhiltnis zwischen den Amplituden der reflektierten und gestreuten Pfade einfach ange-
passt werden kann. Es ist auch zu erkennen, dass die Anzahl der in der Kanalimpulsantwort
sichtbaren Beitriage kleiner ist als Ny,¢ = 16. Das bedeutet, dass nicht alle Beitridge aufge-
16st werden. Damit wird ein gewisser Grad an Fading zum Model hinzugefiigt. Ein anderer
wichtiger Punkt ist, dass in der Simulation die Verzogerungszeit der Streubeitrige in Bezug
auf den reflektierten Pfad bis zu 2 ns betrdgt. Damit ist die zeitliche Spreizung der Beitrage
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Bild 6.3: Einfluss des Parameters a,., auf die simulierte Impulsantwort

relativ gering. Aus den in Kapitel 4 gemessenen Kanalimpulsantworten ist ersichtlich, dass
die diffusen Anteile auch bei langen Laufzeiten auftreten. Deshalb miissen auch die Reflexi-
onspfade hoherer Ordnung (d.h. mit zwei oder mehr Reflexionen) durch die Streuer erganzt
werden.

6.4.2 Modellierung von mehrfachen Streuprozessen

Um den Effekt der Streuung fiir Pfade hoherer Ordnung zu implementieren, ist ein Ver-
fahren denkbar, das bereits in Ray-Launching Modellen zur Berechnung der Streuung von
rauen Oberflichen zum Einsatz kommt. Dabei werden bei jeder Reflexion die Streupfade
zutillig generiert [Did00, RCV*05] und weiterverfolgt, bis sie auf den Empfénger treffen.
Um das zu realisieren, miissten die Streuer um die Punkte der Reflexionen von hoherer
Ordnung platziert werden und durch das einfallende Feld ausgeleuchtet werden, wie in Bild
6.4(a) gezeigt. Die Implementierung eines solchen Ansatzes wire aber in einem Ray-Tracing
Modell sehr aufwendig und wiirde enorme Rechenzeiten zur Folge haben, da die Streuer in
die Pfadsuche einbezogen werden miissten.

Deshalb wird hier ein einfacherer Ansatz vorgeschlagen. Die um die Interaktionen der héhe-
ren Ordnung platzierten Streuer werden als einfache Streuer simuliert. D.h fiir jeden Streu-
er wird ein Ausbreitungspfad generiert, welcher vom Sender iiber Streuer zum Empféanger
lauft (vgl. Bild 6.4(b)). Um die Laufzeit dieser Pfade an die Laufzeit des reflektierten Pfades
anzupassen, wird der Streukoeffizient um den Faktor e~/k0d«a erweitert. Dadurch wird der
gestreute Pfad im Zeitbereich zusdtzlich um ¢, verzogert. Diese Verzogerung wird dabei
an die Pfadldnge zwischen dem ersten und letzten Reflexionspunkt gekniipft: 8scar = da/co
(vgl. Bild 6.4(a)). Auf diese Weise werden die Ankunftszeiten der einzelnen Beitrage der
Impulsantwort besser iiber die Zeit verteilt.
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(a) Mehrfache Streuung (b) Vereinfachte Streupfade

Bild 6.4: Realisierung der Streuer um die Interaktionen der héheren Ordnung

Weil keine Interaktionen héherer Ordnung zwischen den Streuern moglich sind, ist die Be-
rechnungszeit des Streuanteils verglichen zur Berechnungszeit der anderen Ausbreitungs-
effekte gering.

Da die Feldstarke im Beobachtungspunkt bei einem Streuprozess schneller als bei einer Re-
flexion mit der Entfernung abnimmt, werden bei grofien Laufzeiten die Amplituden der
gestreuten Beitrage sehr klein [GW98]. Um dem entgegenzuwirken, wird fiir den Streuko-
effizienten ein zusatzlicher Parameter p., eingefiihrt, welcher die Amplituden der Streubei-
trage fiir lingere Laufzeiten anhebt. Damit wird der Streukoefhizient wie folgt beschrieben:

§ = (ascat + Dscat - 6scat) I eijkosmt e J? (6.2)

Das Modell wird damit durch vier Parameter bestimmt:
- Ngcat: Anzahl der Streuer um jeden Reflexionspunkt
- Tscat: Radius um den Reflexionspunkt in dem die Streuer platziert werden
- dgcar: Amplitudenfaktor fiir kurze Laufzeiten
- Dscar: Amplitudenfaktor fiir lange Laufzeiten

Die Werte dieser Parameter werden im Folgenden mit Hilfe der Messungen ermittelt.

6.5 Ableitung der Modellparameter

Den vier Modellparametern sollen anschliefSend die Werte zugewiesen werden, welche die
Abweichung zwischen den simulierten und gemessenen Kanalmetriken minimieren. Dabei
werden als Metriken folgende Kanal- und Systemkenngrofien verwendet:

- Dg: Funkfelddampfung.

- 0, Impulsverbreiterung.
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

- Cyxq: Kapazitit eines 4 x 4 MIMO-Systems mit einer uniformen Leistungsverteilung
bei einem SNR am Empfanger von 10dB .

Aufgrund der grofien Anzahl an Simulationen und Messungen wird die Winkelspreizung
nicht zur Ermittlung der Modellparameter werwendet, da sie erst nach einer rechen- und
zeitaufwendigen Kanalschédtzung bestimmt werden kann.

Mit Ausnahme von Ny, welcher diskret ist, konnen die Modellparameter beliebige, nicht
ganzzahlige Werte annehmen. Aus diesem Grund wire der Einsatz von Optimierungsver-
fahren wie z.B. Brute-Force-Methode (engl. brute-force search) oder simulated annealing
zur Ermittlung der optimalen Parametersitze mit extrem langen Rechenzeiten verbunden.
Deshalb werden in dieser Arbeit zuerst die Abhdngigkeiten der simulierten Kenngréfien
von den Modellparametern untersucht. Anhand von diesen Zusammenhingen wird ein Pa-
rametersatz gewihlt, welcher zu einer moglichst guten Ubereinstimmung der betrachteten
Metriken fiihrt.

6.5.1 Bestimmung des Suchbereiches

Zunichst wird eine grobe Abschitzung der moglichen Modellparameter in einem sehr ein-
fachen Szenario durchgefiihrt. Die hier ermittelten Parameter werden als Ausgangspunkt fiir
die Parametersuche in den drei im Abschnitt 4 genannten Szenarien verwendet. Das Test-
szenario beinhaltet nur eine Fliche und kann daher sehr schnell simuliert werden. Dadurch
werden Simulationen mit einer grof3en Anzahl verschiedener Parametersitze moglich.

Die zum Vergleich verwendeten Messungen wurden in einem Gang mit einem Querschnitt
2 m (Breite) x 3 m (Hohe) durchgefiihrt. Bei der Messung kommen die in Kapitel 4 beschrie-
benen Gerdte und dual-polarisierten Vivaldi-Antennen zum Einsatz. Die beiden Antennen
werden gegeniiber der Wand in einem Abstand von 1,5 m zur Wand, 1 m zum Boden und
0,2 m zueinander platziert. Mit Hilfe des Positionierers werden mehrere Punkte entlang der
Wand angefahren und vermessen (vgl. Bild 6.5).

Um die Reflexionen von anderen Flichen (Boden, Decke, andere Winde) zu unterdriicken,
wird die Messung wiederholt. Dabei wird die Mitte der Wand durch eine Mikrowellenab-
sorberplatte bedeckt. Die Dampfung des Absorbers in dem hier genutzten Frequenzbereich
liegt laut dem Datenblatt bei 35 dB. Die Grofle der Absorberplatte ist 1,2 m x 2 m. Weil das
Szenario wahrend der Messung an jedem Punkt statisch war, konnen die Ausbreitungspfade,
die mit dem Wandausschnitt unter dem Absorber interagieren, extrahiert werden:

hWand ( T) = hohne Absorber ( T) - hmit Absorber ( T) (6-3)
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Wand

VVWVWWWYWYVVVVY

Absorber
<~V V—>
Rx Tx
NWA

Bild 6.5: Messanordnung zur Bestimmung des Suchbereiches

Dabei werden auch die mehrfachen Reflexionen beriicksichtigt, vorausgesetzt dass zumin-
dest eine der Reflexionen auf der betrachteten Fliche stattfindet. Der nutzbare Dynamik-
bereich ist hier durch die Absorberddmpfung begrenzt. Die aus den so gewonnenen Kana-
limpulsantworten ermittelte Funkfelddampfung und Impulsverbreiterung betragt 46,6 dB
und 3,1 ns. Da die Messkonfiguration nur eine Sende- und eine Empfangsantenne beinhal-
tet, kann die MIMO-Kapazitit an dieser Stelle nicht ausgewertet werden.

Diese Messkonfiguration wird fiir die Ray-Tracing Simulationen modelliert und mit ver-
schiedenen Parametern der Streupunkte simuliert. Dabei wird, um die Simulationszeit zu
verringern, die Ermittlung der Streupfade von der Ermittlung der Reflexions- und Beu-
gungspfade getrennt. Nur der Streuteil wird wiederholt simuliert, und deren Kanalimpul-
santwort der Kanalimpulsantwort iiberlagert, in der nur direkte Sichtverbindung, Reflexion
und Beugung beriicksichtigt werden. Das ist zuléssig, weil keine gemischten Streu- und- Re-
flexionspfade oder Streu- und Beugungspfade existieren (vgl. Abschnitt 6.4.2). Ferner sind
die Streuer punktférmig, so dass sie keine anderen Objekte abschatten konnen. Durch die
Platzierung der Streuer um die existierenden Reflexionspunkte besteht immer Sichtverbin-
dung zu allen Streuern.

Fiir jede so erhaltene Kanalimpulsantwort werden die Kenngrofien Funkfelddaimpfung und
Impulsverbreiterung ermittelt und mit den gemessenen Werten verglichen. Durch die sto-
chastische Natur der Streuer kommt es zu einer gewissen Spreizung dieser Werte. Daher
werden die Simulationen fiir jeden Parametersatz 50 mal wiederholt und die beiden Kenn-
groflen iiber diese Realisierungen gemittelt. Damit wird sichergestellt, dass bei dem Ver-
gleich mit der Messung keine extremen Werte der beiden Kenngréf3en verwendet werden.

Die Bilder 6.6 und 6.7 zeigen die Abhdngigkeit der beiden Kanalkenngréfien von den Mo-
dellparametern.
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H
scat Nscat scat Necat

(a) Impulsverbreiterung (b) Funkfeldddmpfung

Bild 6.6: Abhéngigkeit der Impulsverbreiterung und der Funkfeldddmpfung von den Mo-
dellparametern Nc,r und dgcye bei rscar = 1 mund pycee = 0,05. Die gemessenen Werte
betragen Dy = 46,6 dB und o, = 3,1 ns.

(a) Impulsverbreiterung (b) Funkfeldddmpfung

Bild 6.7: Abhangigkeit der Impulsverbreiterung und der Funkfeldddmpfung von den Mo-
dellparametern rg,; und pycar bei Nycir = 16 m und ag¢ = 0,15. Die gemessenen
Werte betragen Dy = 46,6 dB und o0, = 3,1ns.

Aus den gezeigten Flachen lassen sich klare Trends erkennen:

- Die Impulsverbreiterung steigt monoton mit steigendem Nycat, Gscat> Pscat Und sinkt
monoton mit steigenden 7.

- Die Funkfelddimpfung sinkt monoton mit steigenden Nycat, @scat> Pscat UNd 7'scar, Wobei
die Steigerung mit 7y, sehr langsam ist.

80



6.5 Ableitung der Modellparameter

Anschlieflend wird die absolute Abweichung zwischen simulierten und gemessenen Werten
der Empfangsleistung und der Impulsverbreiterung berechnet

FDF,abS(X) |DF,Mess - DF,Sim(X)| (6.4)
Faf,abs(X) = |0T,M€SS - UT,Sim(X)| >

wobei X fiir einen beliebigen der vier Modellparameter steht. Anhand der beiden Werte
werden die Parameterwerte bestimmt, die den geringsten Fehler liefern. Diese Werte werden
tir weitere Untersuchungen als Ausgangspunkt X, verwendet. Da das absolute Minimum
des Fehlers Fp, abs(X) nicht unbedingt mit dem absoluten Minimum des Fehlers F,;_,ps(X)
tibereinstimmt, wird der optimale Parametersatz wie folgt bestimmt:

- Parametersitze Xp und X,, werden so bestimmt, dass der Fehler unter 0,5dB bzw.
0,5 ns liegt: Fp aps(Xp) < 0,5dB und F,_,ps(X,,) < 0,5 ns.

- Die Schnittmenge X € Xp n X,;. wird bestimmt.

- Die Parameter des Ausgangspunkts X, werden als Mittelwerte der einzelnen Parame-
ter in der Schnittmenge X, berechnet und ggf. gerundet.

Anschlieflend werden die Wertebereiche der Parameter definiert, fiir welche im Folgenden
die Suche durchgefithrt wird. Die Wertbereiche werden von unten durch min(Xp u X,,)
und von oben durch max(Xp U X,,) begrenzt und ggf. so erweitert, dass die untere und
obere Grenze symmetrisch um den Ausgangspunkt liegen. Daraus ergeben sich die in der
Tabelle 6.1 angegebenen Parameter des Ausgangspunktes und Suchbereiche.

Par ameter N scat Vscat in m Ascat pscat
Ausgangspunkt X, 16 1 0,15 0,05
Suchbereich 4-28 0,5-1,5 0,1-0,2 0-0,1

Tabelle 6.1: Parametersatz des Ausgangspunktes und Suchbereiche fiir die einzelne
Parameter

6.5.2 Bestimmung der Interaktionsordnung zur Platzierung der Streupunkte

Eine weitere Grof3e, die sich indirekt auf die Simulationsergebnisse auswirkt, ist die maxima-
le Ordnung der Mehrwegebeitriage, welche mit den zusdtzlichen Streuern ergénzt werden.
In dem einfachen Szenario im vorherigen Absatz sind nur wenige Reflexionen héherer Ord-
nung vorhanden. In realistischen Szenarien kdnnen aber relevante Ausbreitungspfade mit
mehreren Interaktionspunkten gefunden werden. In diesem Absatz wird der Einfluss der
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Streuer untersucht, die nach dem in Absatz 6.4.2 vorgestellten Modell um Interaktionspunk-
te hoherer Ordnung platziert werden. Da die Amplitude der gestreuten Welle sehr schnell
mit dem Abstand abklingt, ist zu erwarten, dass die Streuer um die Interaktionspunkte ho-
her Ordnung nur einen geringen Einfluss auf die Kanalimpulsantwort haben.

Um das zu analysieren, werden Simulationen in Szenarien 1 und 3 (vgl. Absatz 4.4) durch-
gefithrt. In beiden Szenarien wird die erste Position auf dem linearen Positioner als Sender
angenommen. Der Empfanger wird in der Mitte des Positioniertisches platziert. Zuerst wird
die Anzahl der Reflexionen der Ordnungen 1 bis 5 bestimmt. Die Werte sind in Bild 6.8 zu
sehen.
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Bild 6.8: Anzahl der Reflexionspunkte vs. Reflexionsordnung

Die Verteilung ist in beiden Szenarien sehr dhnlich, und zeigt, dass die Reflexionen der 5-
ten Ordnung ungefdhr 3% der Gesamtanzahl an Reflexionen ausmachen. Die Reflexionen
der 4-ten Ordnung machen weitere 12% aus. Dadurch ldsst sich durch vernachléssigen der
Reflexionspunkte der 4-ten und 5-ten Ordnung die Anzahl der Streuer um 15% verringern.

Um die minimal notwendige Interaktionsordnung zu ermitteln, werden in den in Absatz
4.4 beschreibenen Szenarien 1 bis 3 fiir die oben beschriebene Antennenkonfiguration Si-
mulationen durchgefiihrt. Dabei wird die hochste Interaktionsordnung variiert, bei welcher
die Streuer um den Interaktionspunkt platziert werden. Bei den Simulationen mit hdherer
Ordnung werden lediglich zusdtzliche Streuer um die betroffenen Interaktionspunkte ver-
teilt. Die Streuer um die Punkte der niedrigeren Ordnung bleiben dabei unveriandert. Die
Simulationen werden fiir verschiedene Werte von agc,: und pcr durchgefiithrt. Weil py.o¢ die
Amplituden der Streubeitrige mit langen Laufzeiten bestimmt und ay,; die Amplituden
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6.5 Ableitung der Modellparameter

der Beitrdge mit kurzen Laufzeiten gewichtet, ist zu Erwarten, dass der Einfluss der Inter-
aktionen hoherer Ordnung von diesen beiden Parametern stark abhingig ist. Die iibrigen
Modellparameter entsprechen den Parametern des Ausgangspunkts in der Tabelle 6.1.

Aus jeder Simulation wird die Funkfelddampfung und Impulsverbreiterung ermittelt. Deren
Werte sind fiir unterschiedliche Werte der Parameter agc, und pyc, in Bild 6.9 fiir Szenario
1 gezeigt.

‘ Ascat = 0.1 —8cat = 0.15 — et = 0.2 -o-Pscat = 0 <-Pscat = 0,05 --Pgeat = 0.1 ‘
12
Q 2
£ £ 1ot
L bp
S o
5 5 8
Hevj _E 6’
© Fe
ie) (0]
2 B
X< > 4+
c o
2 E
‘ ‘ ‘ \ ‘ ‘ ‘
40 2 3 4 5 % 2 3 4 5
Interaktionsordnung Interaktionsordnung
(a) Funkfeldddmpfung (b) Impulsverbreiterung

Bild 6.9: Einfluss der Interaktionsordnung auf die Werte der Funkfeldddmpfung und Im-
pulsverbreiterung fiir Ny,r = 16 und 4, = 1 m in Szenario 1

Aus den Kurven geht hervor, dass der Einfluss der Streuer auf die Kanalparameter mit der
Interaktionsordnung abnimmt. Bei grofleren Werten von p, ist diese Abnahme langsamer
als bei kleinen Werten. Der Einfluss des Parameters ag., ist hier vernachldssigbar. Ab der
dritten Ordnung ist die Anderung der Kanalparameter sehr gering auch bei groflen pycy.
Die Analyse der Werte in den Szenarien 2 und 3 liefert das gleiche Fazit. Daher werden im
Folgenden Streuer nur um die Reflexionspunkte bis zur 3-ten Ordnung verteilt.

6.5.3 Analyse des Einflusses der Modellparameter auf die
Kanaleigenschaften

Zur Parametrisierung des Modells fiir realistische Szenarien werden die Daten der in Absatz
4.5 beschriebenen Messungen verwendet. Da das Szenario wesentlich mehr Objekte bein-
haltet als das Szenario aus Absatz 6.5.1 sind die Rechenzeiten wesentlich langer. Um tragba-
re Simulationszeiten zu erreichen, muss die Anzahl der getesteten Parametersitze begrenzt
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

werden. Deshalb werden im Folgenden die Modellparameter einzeln variiert. Die Werte der
restlichen Parameter werden dabei auf die Werte des Ausgangspunkts X, (vgl. Tabelle 6.1)
gesetzt. Auch in diesem Fall werden mehrere Kanalrealisationen fiir jeden Parametersatz
generiert und die Werte der Kanalparameter werden iiber alle Realisationen gemittelt.

Fiir jede Kanalrealisation werden die Streupunkte fiir alle Positionen des Senders und Emp-
tangers nur einmal verteilt. Fiir die Verteilung werden die Reflexionspunkte fiir die erste
Position des Senders auf dem linearen Positionierer und fiir die Empfangerposition in der
Mitte des Positioniertisches verwendet. Insgesamt werden hier 4 Senderpositionen (erste
vier Positionen auf dem linearen Positionierer) und alle Positionen des Empfangers auf dem
Positioniertisch betrachtet. Aus den simulierten Daten werden die Funkfeldddmpfung und
die Impulsverbreiterung sowie die 4 x4 MIMO-Kapazitit fiir allen moglichen 4-elementigen
Arrays berechnet, welche aus den Antennenpositionen auf dem Positioniertisch syntheti-
siert werden koénnen, (vgl. Absatz 4.5.2). Dabei bleibt das Empféngerarray immer gleich
ausgerichtet wie das Senderarray.

In Bild 6.10 sind die kumulativen Verteilungsfunktionen (CDF) der Kanalparameter fiir die
Messung (Mess.), das konventionelle Ray-Tracing Modell (RT) und das hybride Ray-Tracing
Modell fiir unterschiedliche Werte von Ny, und ag.,c im Szenario 1 gezeigt. Die Verteilungen
fir die Szenarien 2 und 3 sowie fiir die restlichen Modellparameter sind in Anhang A.3
gezeigt.

Die aus der hybriden Simulation gewonnenen Kenngrofien liegen wesentlich ndher an den
gemessenen Werten als die Kenngréflen aus der konventionellen Ray-Tracing Simulation.
Dabei stimmt die Verteilung der Werte aus der hybriden Simulation mit der Verteilung der
gemessenen Werte bei der Funkfeldddmpfung und MIMO-Kapazitdt in der Regel gut iiber-
ein. Ahnlich wie im einfachen Szenario ist die Verschiebung der CDF-Kurven abhingig von
den Modellparametern sichtbar:

- Erwartungsgemaf sinkt die Funkfelddimpfung proportional zur Anzahl der Streu-
er. Die zusitzlichen Streuer rufen zusitzliche Ausbreitungspfade hervor. Wegen der
sehr hohen Bandbreite ist die Wahrscheinlichkeit der destruktiven Interferenz rela-
tiv gering. Damit steigt die Gesamtenergie der Kanalimpulsantwort. Ferner sinkt die
Funkfelddimpfung mit steigenden Proportionalitdtsfaktoren ac,: und pscat.

- Die Werte der Impulsverbreiterung steigen stark mit Ny, und pscar. Mit steigender An-
zahl der Streuer steigt auch die Wahrscheinlichkeit, dass stirkere Beitrage mit langen
Laufzeiten am Empfianger ankommen, was die Impulsverbreiterung erhoht. Weiterhin
tragen die starken Beitrage bei langen Laufzeiten zur hoheren Impulsverbreiterung
bei.

- Steigender ay, resultiert in steigender Impulsverbreiterung in den Szenarien 2 und 3.
In Szenario 1 sinkt die Impulsverbreiterung mit steigendem Wert von d,.
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Bild 6.10: Wahrscheinlichkeitsverteilungen der gemessenen und simulierten Kanalparame-
ter in Abhdngigkeit von Nt und g, in Szenario 1

- Der Radius 7, hat eine sehr geringe Auswirkung auf die betrachteten Kenngréf3en.

- Die MIMO-Kapazitit steigt mit allen Modellparametern. Die beste Ubereinstimmung
der Kapazitatswerte ist fiir die hochsten Werte aller Parameter zu beobachten.
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

Unter den untersuchten Parametersitzen ist kein Parametersatz vorhanden, welcher die bes-
te Ubereinstimmung aller drei Metriken liefert. Es besteht damit immer ein Trade-off zwi-
schen den Werten der Funkfelddimpfung und der Kapazitit.

6.5.4 Wahl der Parameter

Die Entscheidung iiber den Parametersatz wird anhand der Werte der mittleren Abweichung
zwischen Messung und hybriden Simulation getroffen. Fiir jeden betrachteten Parameter-
satz werden mittlere relative Fehler der Dampfung Fb rels Impulsverbreiterung F,. rqund der
Kapazitit F ;q bestimmt. Der relative Fehler wird dabei fiir die jeweilige Kenngrof3e X nach
folgender Formel berechnet:

XMessung — XSimulation

FX,rel = (6-5)

XMessung

Die Mittelung erfolgt hier iiber alle betrachteten Positionen und alle Realisierungen.

In den Bildern 6.11 und 6.12 sind die Werte des mittleren Fehlers fiir alle Modellparameter
in den drei Szenarien gezeigt.

Es ist sichtbar, dass die relativen Kapazitatsfehler verglichen zu den Fehlern der Dampfung
und Impulsverbreiterung gering sind. Deshalb werden die Parameterwerte anhand der letz-
teren beiden Kenngrofien gewéhlt. Die Werte von Fp e in den Szenarien 2 und 3 nihern
sich mit steigenden Werten von N, dscat Und pycar der Null. Im Szenario 1 wird das Fehler-
minimum fiir Ny, = 10 erreicht, danach steigt der Fehlerbetrag. F,_ .. ist in den Szenarien
1 und 2 fiir alle untersuchte Werte von Nyt und asc,¢ sehr klein, steigt aber deutlich in allen
Szenarien fiir Werte von pgc,c > 0,025. In Szenario 3 steigt der Fehlerbetrag auch mit stei-
genden Ny, und ag,e und ist generell hoher als in den restlichen Szenarien. Der Wert von
Tscat hat nur einen sehr geringen Einfluss auf alle betrachteten Kanalkenngrof3en.

Basierend auf diesen Beobachtungen wird zunachst der Wert von py,c = 0, 03 gewahlt, wel-
cher eine noch akzeptable Abweichung der Impulsverbreiterung bietet. Im Vergleich zum
Ausgangspunkt mit ps, = 0, 05 steigen dabei die Werte der Ddmpfung. Um das auszuglei-
chen, wird der Wert von a, auf 0,2 gesetzt. Damit werden auch die Werte der MIMO-
Kapazitat angehoben. Die restlichen Parameter werden direkt aus dem Referenzparameter-
satzin der Tabelle 6.1 iibernommen. Damit wird das hybride Modell wie folgt parametrisiert:

- Anzahl der Streuer um jeden Interaktionspunkt: Ny, = 16.
- Radius um den Interaktionspunkt in welchem die Streuer platziert werden: ry, = 1 m.

- Die Amplitudenfaktoren fiir kurze Laufzeiten as,x = 0,2 und fiir lange Laufzeiten
Pscat = 0,03.
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Bild 6.11: Mittlere relative Abweichung zwischen gemessenen und simulierten Kanalpara-
metern bei Veranderung von Nyc, und agcye bei pycar = 0,05, 75 = I m

Die Verifikation des Modells in den folgenden Kapiteln zeigt, dass diese Parameter eine sehr
gute Simulationsqualitit liefern. Allerdings sind die hier gewahlten Parameter nicht unbe-
dingt optimal fiir alle betrachtete Szenarien. Durch Anwendung von Optimierungsverfah-
ren mit einem grofleren Suchbereich kann prinzipiell eine noch bessere Anpassung an die
gemessenen Werte erreicht werden.

6.5.5 KenngroBenstreuung durch statistische Verteilung

Da die Positionen und Phasen der Streuer statistisch verteilt sind, variieren die Kanalimpul-
santworten und die Kanalkenngréf3en fiir unterschiedliche Szenariorealisationen mit glei-
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Bild 6.12: Mittlere relative Abweichung zwischen gemessenen und simulierten Kanalpara-
metern bei Veranderung von pyc, und rgco bei Nyor = 16 und agey = 0,15

chem Modellparametersatz um einen gewissen Betrag. Im Folgenden wird das Ausmaf? die-
ser Schwankung untersucht. Fiir diesen Zweck werden 40 Kanalrealisationen mit den im
vorherigen Abschnitt bestimmten Parametern generiert. Anhand der Simulationen werden
die Kanalkenngroflen aus den einzelnen Kanalimpulsantworten bestimmt. Bild 6.13 zeigt

die daraus ermittelten kumulativen Verteilungsfunktionen der Kanalparameter in Szenario
L.

Aus den CDFs geht hervor, dass die Varianz der Kenngroéf3en relativ gering ist. Um diese Va-

rianz ndher zu charakterisieren, werden nun die tiber alle Positionen gemittelten absoluten
Fehler Fp /4. /cabs ZWischen den gemessenen und simulierten Kanalparametern fiir alle 40
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Bild 6.13: Kumulative Verteilungen der Kanalkenngrofien im Szenario 1 fiir Messung
(Mess.), konventionelles Ray-Tracing (RT) und 40 Realisierungen des hybriden

Ray-Tracing Modells (Hyb.) fiir Nycat = 16, dscat = 0,2, pscat = 0,03 und 7o = 1m

Realisierungen betrachtet. Die daraus ermittelten Mittelwerte yr und Standardabweichun-
gen o sind in Tabelle 6.2 angegeben. Die Standardabweichungen sind sehr gering. Damit
ist sichergestellt, dass fiir zwei verschiedene Kanalrealisationen mit gleichen Modellparame-
tern dhnliche Ergebnisse erzielt werden. Als Vergleichswert ist der mittlere absolute Fehler
zwischen Messung und konventionellem Ray-Tracing Modell in Klammern angegeben.
Die so erhaltenen Werte bestdtigen, dass das hybride Modell eine beachtliche Verbesserung
der Simulationsqualitit ermoglicht. Alle Fehler werden deutlich gesenkt, auch wenn in we-
nigen Fillen dadurch eine Abweichung in negativer Richtung, d.h. Uberschitzung der Im-
pulsverbreiterung oder Unterschitzung der Funkfelddampfung, aufgetreten ist.

6.6 Verifikation

Zur Verifikation wird nun eine Realisierung des hybriden Modells mit den Messungen be-
ziiglich der Kanalkennfunktionen (Leistungsverzogerungs- und Azimutspektrum) und der
in Absatz 4.5 gewidhlten Metriken (Funkfelddampfung, Impulsverbreiterung, Winkelsprei-
zung und MIMO-Kapazitit) verglichen. Zuerst wird der Vergleich anhand der Empfanger-

strecke entlang der Positioniertischkante durchgefiihrt.
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

Bewertungsgrofie Szenario 1 Szenario 2 Szenario 3
Funkfelddampfung i, o 1,64 (4,34) -0,07 (1,98) 1,68 (3,27)
Dg in dB . 0,15 - 0,24 - 0,07 -
Impulsverbreiterung BE, s 0,83 (1,70) 0,04 (1,23) -0,76 (1,81)
0, inns B abs 0,11 - 0,12 - 0,10 -
Kapazitit HEc, , abs 0,27 (1,60) 0,31 (1,23) 0,44 (1,99)
Cyxs in Bit/s/Hz OFc,. o abs 0,05 - 0,04 - 0,04 -

Tabelle 6.2: Mittelwerte und Standardabweichungen der mittleren absoluten Fehler zwi-
schen der hybriden Simulation und Messung, welche aus der Kanalparameter-
streuung wegen der zufélligen Positionen und Anfangsphasen der Streuer re-
sultieren. Die Werte in Klammern entsprechen dem mittleren Fehler des kon-
ventionallen Ray-Tracing Modells.

In Bild 6.14 sind die gemessenen und die mit dem hybriden Ray-Tracing Modell simulierten
Leistungsverzogerungsspektren und Azimutspektren fiir Szenario 1 dargestellt. Zum bes-
seren Vergleich werden hier auch die Ergebnisse des konventionellen Ray-Tracing Modells
gezeigt. Die entsprechenden Spektren fiir Szenarien 2 und 3 konnen dem Anhang A.4 ent-
nommen werden.

Verglichen mit dem konventionellen Ray-Tracing beinhalten die mit der hybriden Methode
simulierten PDPs wesentlich mehr Beitrage und sind den gemessenen PDPs sehr dhnlich.
Die wesentliche Struktur des Kanals bleibt dabei erhalten. Die starken Reflexionspfade kon-
nen in dem PDP identifiziert werden. Die Abklingrate des simulierten PDPs stimmt mit der
Abklingrate des gemessenen PDPs hervorragend iiberein. Die Azimutspektren bestdtigen,
dass auch das raumliche Verhalten des Kanals wesentlich besser nachgebildet ist.

In den Bildern 6.15 und 6.16 sind die Verldufe der vier betrachteten Kanalkenngrofien tiber
die Messstrecke zu sehen. Bis auf wenige Ausnahmen (Impulsverbreiterung im Szenario
3) ist der Verlauf der aus dem hybriden Modell gewonnenen Kenngroflen deutlich besser
nachgebildet.

Zum Schluss werden die Mittelwerte yr und die Standardabweichungen or der Fehler zwi-
schen Simulation und Messung fiir alle Positionen in Szenarien 1, 2 und 3 in der Tabelle
6.3 zusammengestellt. In Klammern sind die entsprechenden Werte fiir das konventionelle
Ray-Tracing Modell angegeben (vgl. Tabelle 4.4). Der Vergleich zeigt, dass die Qualitit der
Simulation fiir alle vier bewerteten Kenngrofien deutlich verbessert wurde.
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6 Deterministisch-stochastisches Kanalmodell

Bewertungsgrofie Szenario 1 Szenario 2 Szenario 3
Funkfeldddmpfung UFp, e 1,04 (4,34) -0,10 (1,98) 1,55 (3,27)
Dg in dB Oy 070 (057) 122 (125) 074 (0,73)
Impulsverbreiterung UF, . 0,64 (1,70) 0,0 (1,23) -0,70 (1,81)
o, in ns Or, .. 059 (0,78) 054 (0,60) 0,68 (0,66)
Winkelspreizung Eq, e 792 (22,35) 8,68 (19,85) -2,03 (4,33)
Gy, in Grad or, . 10,28 (900) 791 (710) 506 (516)
Kapazitét Ure, w 020 (160) 030 (123) 035 (1,99)
Cyu inBit/s/Hz o, 020 (015 022 (020) 020 (0,22)

Tabelle 6.3: Mittelwerte und Standardabweichungen der absoluten Fehler zwischen dem
hybriden deterministisch-stochastischen Modell und Messung. In Klammern
sind die entsprechenden Werte fiir das konventionelle Ray-Tracing Modell
angegeben.

6.7 Zusammenfassung und Fazit

In diesem Kapitel wurde ein deterministisch-stochastisches Kanalmodell fiir UWB-Indoor
Kanaéle vorgestellt. In diesem Modell wird der Ray-Tracing Ansatz mit statistisch verteilten
Streuern ergdnzt, um diffuse Streuprozesse im Kanal besser nachzubilden. Anders als bei
den in der Literatur vorhandenen Ansdtzen zur Modellierung von Streuung in Ray-Tracing
Modellen werden hier die Streuelemente nur um die Reflexionspunkte verteilt. Damit bil-
den die reflektierten und gestreuten Pfade, Cluster, d.h. Pfadgruppen, welche aus einer dhn-
lichen Raumrichtung und mit dhnlicher Laufzeit am Empfinger ankommen. Die Streuko-
effizienten der Punktstreuer sind an die Reflexionskoeffizienten des dazugehorigen Refle-
xionspfades gekniipft. Damit ist sichergestellt, dass die Amplituden der gestreuten Pfade in
einem vorgegebenen Verhiltnis zu den Amplituden der reflektierten Pfade stehen. Da fiir
die Punktstreuer keine anspruchsvollen Pfadsuchalgorithmen notwendig sind, ist die Simu-
lationszeit im Vergleich zur Simulationszeit von konventionellen Ray-Tracing Modellen nur
geringfiigig grofier.

Die Werte der Modellparameter wurden durch einen Vergleich mit Messungen festgelegt.
Der Vergleich der gemessenen und simulierten Kennfunktionen der Frequenz- und Rich-
tungsselektivitit zeigt, dass durch die vorgeschlagene hybride Methode eine wesentliche
Verbesserung der Vorhersagequalitit des Ray-Tracing Modells erreicht werden kann. So-
wohl die Kanalimpulsantworten als auch die Leistungswinkelspektren werden durch das
hybride Modell realistisch nachgebildet. Die Abweichungen zwischen gemessenen und si-
mulierten Kanalkenngroflien sind beim hybriden Modell wesentlich geringer als beim kon-
ventionellen Ray-Tracing Modell. Durch statistische Verteilung der Streuer variieren zwar

94



6.7 Zusammenfassung und Fazit

die simulierten Impulsantworten von Realisation zu Realisation, jedoch sind die dadurch
verursachten Unterschiede in den Kanalkenngréflen gering.

Die Implementierung der Punktstreuer im Modell entspricht der Implementierung der Streu-
er im hybriden Ray-Tracing/FDTD Ansatz. Dadurch kénnen die beiden hybriden Methoden
gleichzeitig in den Simulationen verwendet werden.

Damit wurde in dieser Arbeit erstmals ein Modell vorgestellt, das schnell, realistische und
an die Geometrie des Szenarios gekniipfte Wellenausbreitungsvorhersagen fiir UWB-Indoor
Kanale liefern kann. Das Kanalmodell ist sowohl zur Ausbreitungssimulationen fiir Radar-
als auch fiir Kommunikationssysteme anwendbar.

95






7 Ermittlung von Design-Kriterien fur
Antennenarrays in MIMO-UWB-Systemen

Durch Anwendung von Mehrantennentechniken kann die Systemkapazitit gesteigert wer-
den, ohne zusitzliche Ressourcen wie Zeit, Frequenz oder Sendeleistung zu beanspruchen.
Die Kapazititsteigerung wird einerseits durch bessere Ausnutzung der Kanaldiversitdt, an-
derseits durch raumliches Multiplex erreicht.

Besonders in MB-OFDM Systemen, welche das verfiigbare Spektrum in relativ schmale Sub-
béander aufteilen, konnen durch den Einsatz von Mehrantennentechniken die verfiigbaren
Datenraten gesteigert werden. Aber auch bei pulsbasierten UWB-Systemen, welche tiber
einen hohen Grad an Frequenzdiversitit verfiigen, kann raumliches Multiplex zur Verbes-
serung der Leistungsfdhigkeit eingesetzt werden.

Deshalb wird die Kombination von MIMO und UWB mit zunehmendem Interesse be-
trachtet. Eine steigende Anzahl an Publikationen zu dem Thema wie z.B. [TS06, AMW09,
KZD09, EH09, Kle09, KZ10, Mol10] bestatigt dies.

Da bei UWB die Sendeleistung begrenzt ist, miissen die Ubertragungssysteme mit besonde-
rer Sorgfalt entwickelt werden, um die beste Leistungsfahigkeit des Systems bei begrenztem
SNR zu erreichen. Dazu gehort z.B. das optimale Design der Sende- und Empfangsanten-
nen. Dazu ist ein genaues, flexibles Kanalmodell notwendig, welches die Einfliisse des Uber-
tragungskanals und der Antennen auf den MIMO-Kanal realistisch nachbilden kann. Hier
liegt die Anwendung des im vorherigen Kapitel vorgestellten deterministisch-stochastischen
Kanalmodells nahe, da es diese Einfliisse realititsnah wiedergeben kann.

In diesem Kapitel wird daher die Anwendung dieses Modells zur Ermittlung von optimalen
Antennenkonfigurationen fiir MIMO-UWB-Systeme demonstriert. Fiir diesen Zweck wird
das deterministisch-stochastische Kanalmodell in einen MIMO-UWB-Systemsimulator ein-
gebunden, der im Rahmen dieser Arbeit entstanden ist. Anhand von simulierten Bitfeh-
lerraten werden verschiedene Antennenkonfigurationen am Sender und Empfanger vergli-
chen, um Kiriterien fiir die Auswahl von geeigneten Arrays fiir hochratige MIMO-UWB-
Systeme zu finden.

In den folgenden Abschnitten wird zunichst der MB-OFDM Standard vorgestellt, der die
Basis des Systemsimulators darstellt. AnschliefSend wird das V-BLAST Verfahren fiir rdum-
liches Multiplex und seine Integration in ein MB-OFDM System beschrieben. Nach dem
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7 Ermittlung von Design-Kriterien fiir Antennenarrays in MIMO-UWB-Systemen

Vergleich der aus den Messungen und Simulationen gewonnenen Bitfehlerraten, wird der
Systemsimulator angewendet, um die Einfliisse der Position, Polarisation und der Richtcha-
rakteristiken der Antennen auf die Leistungsfahigkeit des MIMO-UWB-Systems zu unter-
suchen.

7.1 Systemsimulationen eines MIMO-MB-OFDM Systems

Bei der Implementierung des Systemsimulators wird vom MB-OFDM Standard ausgegan-
gen [MOAO04, ECMO05]. Dieser ist im Moment das einzige kommerziell verwendete Verfah-
ren fiir hochratige UWB-Kommunikation. Die OFDM-Systeme unterteilen das verfiigbare
Frequenzband in schmale, frequenzflache Subkanile [HKO06]. Deshalb sind sie gut geeignet,
um sie mit MIMO-Techniken, welche fiir schmalbandige Systeme entwickelt worden sind,
zu kombinieren.

7.1.1 MB-OFDM Standard

Der MB-OFDM Verfahren wurde urspriinglich im Jahr 2004 im Rahmen der IEEE 802.15.3a
Arbeitsgruppe entwickelt [MOA04] und in 2005 bei Ecma International als Standard einge-
reicht [ECMO05]. Das OFDM-Verfahren wurde dabei gewéhlt, weil es fiir frequenzselektive
Kanile gut geeignet ist und eine hohe spektrale Effizienz und Flexibilitét bei der Belegung
des zugewiesenen Spektrums bietet.

Uber die einzelnen Kanile, sogenannte Subtriiger, wird die Information parallel iibertragen.
Dabei iiberlappen die Spektren der einzelnen Subtrager. Um Interferenzen zu vermeiden,
sind die Subtrédger orthogonal zueinander. Damit liegt das Maximum eines Subtrégers in
den Nullstellen von anderen Subtragern. Die Orthogonalitit wird durch die Wahl einer ge-

eigneten Symboldauer T erreicht
1
Ts=—, 71
Y (71)
wobei A f den Subtrdgerabstand bezeichnet [HK06]. Das OFDM-Zeitsignal wird durch die
inverse Fourier-Transformation der Modulationssymbole gewonnen. Diese wird in der Pra-
xis als schnelle Inverse Fourier-Transformation (IFFT, engl. Inverse Fast Fourier Transform)

implementiert.
Die Struktur eines MB-OFDM Systems ist in Bild 71 dargestellt.

Am Sender werden die Daten (Bits) zundchst verwiirfelt und mit einem Faltungscodierer
kodiert. In dem MB-OFDM Standard sind mehrere Coderaten fiir verschiedene Ubertra-
gungsgeschwindigkeiten vorgesehen. Danach werden die Daten in Blocke fiir die OFDM
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71 Systemsimulationen eines MIMO-MB-OFDM Systems
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Bild 71: MB-OFDM Ubertragungsstrecke

(b) Empfénger

Modulation eingeteilt. Die Grof3e eines Blocks hangt dabei von der Anzahl der Daten-Sub-
trager und der Modulationsverfahren ab. Im MB-OFDM Standard sind die Modulationsver-
fahren QPSK und DCM (engl. Dual Carrier Modulation) vorgegeben. Im folgenden wird im-
mer von QPSK Modulation ausgegangen. Damit werden jeweils zwei Bit zu einem komple-
xen Symbol zusammengefasst. Die Anzahl von Daten-Subtragern betrigt 100. Damit werden
innerhalb eines OFDM-Symbols 200 Bit tibertragen. Mehrere Symbole werden logisch ei-
nem Frame zugeordnet. Aufler den Nutzdaten beinhaltet ein Frame einen Header mit den
Informationen fiir die Medium Access Control Schicht (MAC) und eine Praambel mit vor-
gegebenen Symbolen, welche die Kanalschitzung erméglichen.

Um Burst-Fehler zu vermeiden, wird die Bitreihenfolge innerhalb eines Blocks im Inter-
leaver laut eines vorgegebenen Permutationsmusters umgestellt. AnschliefSend erfolgt die
QPSK Modulation der Bits und das Einfiigen von 12 Pilottragern (engl. Pilot Tones) und
von 10 Schutztragern (engl. Guard Tones) an den Réndern jedes Subbandes. Mit einer IFFT
der Lange 128 wird das OFDM-Symbol in den Zeitbereich transformiert. Daraus ergibt sich
eine Symboldauer von 242,4 ns. Im néchsten Schritt wird ein zyklisches Prifix (CP, engl. cy-
clic prefix) mit der Lange von 60,6 ns am Anfang des Symbols und ein Guard-Intervall (GI)
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7 Ermittlung von Design-Kriterien fiir Antennenarrays in MIMO-UWB-Systemen

von 9,5 ns am Ende des Symbols angehédngt. Das zyklische Prifix dient dazu die Intersym-
bolinterferenz zu unterdriicken. Das Guard-Intervall gibt dem Sender und dem Empfanger
zusitzliche Zeit um die Ubertragungsfrequenz fiir das nichste Symbol einzustellen. Damit
ergibt sich die gesamte Symboldauer von 312,5 ns.

SchlieSlich wird das digitale Signal in ein analoges Signal umgewandelt, in das richtige
Band hochgemischt und abgestrahlt. Im Gegensatz zu herkdémmlichen OFDM-Verfahren
wird beim MB-OFDM das Subband laut eines Frequenz-Hopping Musters nach jedem Sym-
bol gewechselt. Typischerweise werden dabei drei Subbdnder einer Bandgruppe (vgl. Absatz
2.2.2) verwendet. Dies dient der besseren Ausnutzung der Frequenzdiversitdt und kann zur
Trennung verschiedener Nutzer bzw. Netzwerke eingesetzt werden.

Da immer nur ein Subband innerhalb der Gruppe verwendet wird, ergibt sich fiir das MB-
OFDM System eine brutto Bitrate von 640 Mbit/s pro Bandgruppe. Der MB-OFDM Stan-
dard definiert verschiedene Coderaten zwischen 1/3 und 3/4 sowie Spreizverfahren im Zeit-
und Frequenzbereich, die bei schlechter Kanalqualitat eingesetzt werden kénnen [MOA04,
ECMO05]. Damit konnen Nettobitraten von 55 Mbit/s bis zu 480 Mbit/s realisiert werden.

Im Empfanger wird das Signal zuerst gefiltert, verstarkt und zuriick in das Basisband ge-
mischt. Nach der Synchronisation wird der zyklische Prifix und das Guard-Intervall wieder
entfernt. Uber FFT wird das Signal wieder in den Frequenzbereich transformiert. Anhand
der Informationen in der Frame-Praambel wird eine Kanalschiatzung durchgefiihrt, welche
zur Kanalentzerrung verwendet wird. Nach der Entfernung von Pilotzellen und Schutztra-
gern werden im Demodulator die Symbole auf Bitfolgen abgebildet. Danach wird im Dein-
terleaver die richtige Bitreihenfolge wiederhergestellt. Schlieflich werden im Decoder und
Descrambler die urspriinglichen Daten bestimmt.

7.1.2 V-BLAST Verfahren

Das V-BLAST (engl. Vertical Bell Labs Space-Time Architecture) Verfahren ermdglicht das
Ubertragen mehrerer unabhiingiger Datenstréme in einem MIMO-System ohne Kanalkennt-
nis am Sender [WFGV98]. Die Struktur eines V-BLAST Systems ist in Bild 7.2 dargestellt.

Am Sender werden die modulierten Symbole x,, x,,...x, ohne weitere Verarbeitung an
die einzelnen Sendeantennen verteilt. Unter Annahme eines frequenzunabhdngigen Kanals
wird an jedem Empfinger eine Uberlagerung der Signale aller Sendeantennen empfangen.
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Bild 7.2: V-BLAST Architektur

Die Ausgangssignale y werden durch folgendes lineares Gleichungssystem beschrieben:

Yy, = hyx, +hpx, +. + by + 1y (72)
Y, = hyxthypx,+.. o+ byt ny
Yy = BnXithapX, o By +ny

Zur Vereinfachung wird dieses System in Matrixform ausgedriickt:

j=H i+h (73)

Um die Eingangsdaten aus den Empfangssignalen zu dekodieren, ist die Kenntnis des Ka-
nals H notwendig, welche aus der Kanalschdtzung am Empfinger resultiert. Zur Losung
dieses Gleichungssystems konnen unterschiedliche Verfahren angewendet werden [TVO05].
Im einfachsten Fall werden die Ausgangsignale mit einer Pseudoinversen der Kanalmatrix
multipliziert, was als Zero-Forcing Dekoder bekannt ist:

x=(H'H)'H'j (74)

Da bei der Matrixinversion das Rauschen verstiarkt wird, ist diese Methode nur fiir hohes
SNR geeignet. Ein weitere Methode, das sog. Minimum Mean-Squared Error Verfahren
(MMSE), berticksichtigt auch das Rauschen bei der Schitzung:

Xx=(HH+o1)'H ¥ (7.5)

In der Praxis wird oft die Zero-Forcing Methode oder die Minimum Mean-Squared Error
Methode in Kombination mit der mit Interferenzunterdriickung (engl. Interference Cancel-
lation) angewendet. Dabei wird das erste dekodierte Symbol mit entsprechenden Kanalko-
effizienten multipliziert und das Ergebnis wird von den Ausgangssignalen subtrahiert. Die

resultierenden Ausgangssignale werden dann zur Detektion des weiteren Symbols verwen-
det.
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7 Ermittlung von Design-Kriterien fiir Antennenarrays in MIMO-UWB-Systemen

Die besten Ergebnisse konnen mit der Maximum-Likelihood Methode erreicht werden:
x = argmin(|y - Hx[?) (7.6)

Diese Methode erfordert allerdings eine direkte Suche iiber alle méglichen Kombinationen
der gesendeten Symbole und ist dadurch aufwandig. Besonders fiir grofiere Arrays ist der
damit verbundene Aufwand nicht mehr tragbar.

Da fiir das V-BLAST Verfahren nicht frequenzselektive Kanile vorausgesetzt sind, ist die
Bandbreite solcher Systeme begrenzt. Da in OFDM Systemen die gesamte Bandbreite in
mehrere schmalbandige und frequenzflache Kanile geteilt wird, ist eine Kombination von
V-BLAST und OFDM denkbar, welche eine Ubertragung von sehr hohen Datenraten er-
moglicht. Eine solche Struktur ist im folgenden Absatz vorgestellt.

7.1.3 Kombination von MIMO und MB-OFDM

Das statistische Kanalmodell in [IEE03] gibt Impulsverbreiterungen von bis zu 25 ns vor,
daraus ergibt sich im ungiinstigsten Fall eine Korrelationsbandbreite von 40 MHz. In den
in dieser Arbeit untersuchten Szenarien sind die Impulsverbreiterungen noch geringer (vgl.
Absatz 4.5). Daim MB-OFDM Standard der Abstand zwischen den Untertragern 4,125 MHz
betragt und damit wesentlich kleiner ist als die Korrelationsbandbreite, konnen die Kanile
der einzelnen Tréger als nicht frequenzselektiv betrachtet werden. In den Indoorszenarien
kann man auch in guter Naherung von zeitinvarianten Kanélen ausgehen, wodurch die Zu-
verldssigkeit der OFDM Ubertragung und der Kanalschitzung steigt. Damit sind die besten
Voraussetzungen zur Verwendung von MIMO-OFDM Systemen gegeben.

In Bild 7.3 ist das Prinzip eines MIMO-MB-OFDM Systems mit Verwendung der V-BLAST
Technik fiir raumliches Multiplex mit zwei Antennen dargestellt [AMWO09, JPSZ10]. Am
Sender wird der modulierte Datenstrom auf beide Sendeeinheiten verteilt. Fiir jeden Daten-
strom erfolgt eine unabhidngige OFDM Verarbeitung - die Zuordnung der Daten zu den Un-
tertragern, Einsetzen der Pilottrdger, IFFT und Einfiigen des zyklischen Prafixes und Guard
Intervalls. Am Empféinger werden das Préfix und das Schutzintervall wieder entfernt, und
das Symbol iiber eine FFT in den Frequenzbereich transformiert. Mit Hilfe der Pilotzellen
wird der Kanal geschétzt und anschliefiend werden die einzelnen Untertriger aus allen An-
tennen zusammengefiihrt und mit V-BLAST dekodiert. Dabei muss der V-BLAST Dekoder
parallel fiir alle Datensubtréger realisert sein.

7.1.4 Systemmodell

Das im vorherigen Absatz beschriebene Modell wird im Folgenden zur Systemsimulation
eines MIMO-MB-OFDM Systems fiir hochratige Kommunikationssysteme verwendet. Da-
bei werden Scrambler, Kodierer und Interleaver nicht beriicksichtigt.
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Bild 73: MIMO-MB-OFDM Ubertragungsstrecke

Das analoge Frontend wird hier als ideal angenommen. In wirklichen Systemen ergeben sich
durch Anwendung von nichtidealen Komponenten zusétzliche Fehler, z.B. durch Kopplung
zwischen den Antennen, welche die Leistungsfahigkeit des Systems beeintrachtigen und zu
hoheren Bitfehlerwahrscheinlichkeiten fithren. Diese Effekte werden genauer in [Kuh06]
untersucht. Weiterhin werden eine perfekte Synchronisation und Kanalschitzung sowie ei-
ne ideale Leistungsregelung (engl. Automatic Gain Control) vorausgesetzt. Dadurch ist die
OFDM Ubertragung dquivalent zur Ubertragung einzelner QPSK Symbole iiber viele par-
allele schmalbandige Kanile. Ferner ist die Symboldauer viel langer als die ldngsten in den
betrachteten Szenarien auftretenden Mehrwegepfade. Hierdurch kann angenommen wer-
den, dass keine Intersymbolinterferenz auftritt. Damit kann der simulierte Funkkanal in
das Systemmodell im Frequenzbereich eingebunden werden. Jeder Subtréger erfahrt dabei
die Dampfung und Phasendnderung des Kanals bei der entsprechenden Subtragerfrequenz.

Die Systemsimulationen werden im Folgenden fiir die Bandgruppe 1 (3168-4752 MHz), wel-
che die niedrigsten verfligbaren Frequenzen in den USA beinhaltet (vgl. Bild 2.1), und Band-
gruppe 3 (6336-7920 MHz), welche die unterste verfiigbare Bandgruppe in Europa ist, durch-
gefiihrt. Es wird jeweils eine Frequenzhoppingsequenz angewendet, welche die 3 Subbander
innerhalb der Gruppe nacheinander belegt. Daraus ergibt sich fiir die Gruppe 1 die Sub-
bandsequenz 1-2-3 und fiir die Gruppe 3: 7-8-9. Fiir die 3 OFDM Symbole, welche innerhalb
eines Frames von 937,5ns geschickt werden, wird eine Kanalrealisierung verwendet. Jede
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7 Ermittlung von Design-Kriterien fiir Antennenarrays in MIMO-UWB-Systemen

Kanalrealisierung entspricht dabei einer Simulation eines M x N Arrays in einem der in
den vorherigen Kapiteln beschriebenen Szenarien.

7.1.5 Anwendbarkeit des hybriden Modells zur Systemsimulation

Um die Eignung des hybriden Modells fiir die Systemsimulationen zu tiberpriifen, werden
zundchst die Bitfehlerraten eines 2 x 2 Systems anhand von gemessenen und simulierten
Daten ermittelt. Dafiir werden aus den in Kapitel 4 beschriebenen synthetischen Arrays in
jedem der drei in Absatz 4.4 vorgestellten Szenarien 1600 Kombinationen von 2 Sende- und
2 Empfangsantennen jeweils im Abstand von 6 cm voneinander gewéhlt. Pro Position und
Sendeantenne werden 3 OFDM-Symbole mit jeweils 200 Bits, ibertragen. Damit werden in
der Simulation insgesamt 5.760.000 Bits betrachtet.

Den gemessenen und simulierten Kanalmatrizen wird eine entsprechende Rauschleistung
tiberlagert, um verschiedene SNR-Werte zu bekommen. Dabei ist der simulierte SNR Be-
reich von oben durch den in den Messungen vorhandenen Rauschpegel begrenzt. Weil tiber
die 2 Antennen unabhdngige Datenstrome iibertragen werden, ist die Datenrate des betrach-
teten Systems gegeniiber der Rate eines MB-OFDM Systems verdoppelt.

In Bild 7.4 sind die Bitfehlerraten fiir gemessene und mit dem konventionellen Ray-Tracing
Modell sowie dem im Kapitel 6 vorgestellten hybriden deterministisch-stochastischen Ka-
nalmodell simulierte Kanalimpulsantworten bei Maximum Likelihood und Zero-Forcing
Detektion dargetellt.

Weil alle anderen V-BLAST Detektionsmethoden besser als Zero-Forcing und schlechter
als Maximum-Likelihood sind, begrenzen diese beiden Detektionsarten den Leistungsfa-
higkeitsbereich eines V-BLAST Systems von unten und von oben. Da hier ein ideales Fron-
tend und eine ideale Leistungsregelung vorausgesetzt werden, liefern die Bitfehlerratenkur-
ven eine Aussage tiber die Korrelation der beiden Datenstrome. Je weniger korreliert der
MIMO-Kanal ist, desto besser konnen die beiden Symbole am Empfanger bestimmt wer-
den.

Dem Bild kann entnommen werden, dass das konventionelle Ray-Tracing Modell hohere
Bitfehlerraten als die Messung liefert. Bei dem ML-Dekoder und einer BER von 1072 liegt
der Unterschied bei ca. 3 dB in der ersten Bandgruppe und bei 4 dB in der dritten. Das deu-
tet auf eine zu hohe Korrelation der Kanaliibertragungsfunktionen zwischen den einzelnen
Antennen hin. Im Gegensatz dazu, ist die Ubereinstimmung der BER-Kurven der hybri-
den Simulation mit den BER-Kurven der gemessenen Daten hervorragend. Dieses Ergebnis
zeigt, dass das in dieser Arbeit vorgeschlagene Modell sehr gut die Eigenschaften von ul-
trabreitbandigen, richtungsaufgel6sten Kandlen wiedergibt. Da das Modell auch akzeptable
Rechenzeiten bietet, ist es gut geeignet, um verschiedene Antennenkonfigurationen zu tes-
ten.
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Bild 7.4: BER eines 2x2 V-BLAST-MB-OFDM Systems mit Maximum Likelihood (ML) und
Zero-Forcing (ZF) Detektion fiir gemessene und simulierte Kanalimpulsantworten
in der Bandgruppen 1 und 3

7.2 Ermittlung der optimalen Arraykonfigurationen

Das im vorherigen Absatz vorgestellte Systemmodell wird im Folgenden eingesetzt, um die
optimale Antennenkonfiguration fiir ein MIMO-MB-OFDM System zu ermitteln. Dazu
werden folgende Untersuchungen durchgefiihrt:

- Um das MIMO-Systemmodell so einfach wie moglich zu halten, wird im ersten Schritt
die Anzahl der Freiheitsgrade (NDE, engl. Number of Degrees of Freedom) des Kanals
untersucht. Sie liefern eine Aussage dariiber, wieviele unabhiangige Datenstrome im
Kanal realisierbar sind. Diese Information wird verwendet, um eine plausible Anzahl
an Antennen in dem Systemmodell zu bestimmen.

- Anschliefend wird der SNR-Bereich bestimmt, welcher fiir UWB-Indoor Kommuni-
kationssysteme relevant ist.

- Schliefllich wird der Einfluss der Arraylinge, der Arrayorientierung und der Anten-
nenrichtcharakteristiken auf die Bitfehlerraten aufgezeigt.

Der MIMO-Kanal inklusive Antennen wird fiir diese Untersuchung aus den Simulationen
mit dem hybriden stochastisch-deterministischen Kanalmodell gewonnen. Dabei werden
dual-polarisierte Vivaldi- und dual-polarisierte omnidirektionale Antennen [Adal0] ver-
wendet. Diese Antennen sind fiir das gesamte FCC-UWB Spektrum geeignet. Da sie in
planarer Technik ausgefiihrt sind, haben sie geringe Abmessungen, Gewicht und Herstel-
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lungskosten. Damit wiére der Einsatz dieser Antennen in kommerziellen Systemen denkbar.
Die Richtcharakteristiken der beiden Antennen sind in Anhang A.1 zu finden.

Im Folgenden werden nur Punkte mit Sichtverbindung zwischen dem Sender und dem
Empfénger beriicksichtigt. Bei den hier betrachteten Kurzstreckeverbindungen sind solche
Szenarien vorwiegend zu erwarten. In jedem der drei betrachteten Raume (vgl. Bild 4.5)
wird ein Sendearray in der Mitte der ldngeren Wand auf einer Hohe von 1,5 m platziert. Der
Abstand des Sendearrays zur Wand betragt 20 cm. Die Positionen der Empfangerarrays sind
in der xy-Ebene gleichverteilt. Es werden sowohl vertikal als auch horizontal orientierte Ar-
rays betrachtet. Bei den horizontal orientierten Arrays ist die Drehung der Arrays in der
xy-Ebene zufillig mit einer Gleichverteilung generiert. Es werden pro Raum 500 Empfén-
gerpositionen simuliert. Genauso wie im vorherigen Abschnitt werden hier fiir jede Position
und Sendeantenne 3 OFDM-Symbole tibertragen. Damit werden in folgenden Simulationen
jeweils 1.800.000 Bits betrachtet.

7.2.1 Anzahl der Antennen

Die Fiahigkeit der MIMO-Systeme, mehrere unabhéngige Datenstrome zu erzeugen, hingt
von der Struktur des Kanals und des Signal-zu-Rauschverhéltnisses ab. Um die im Kanal
vorhandenen raumlichen Freiheitsgrade auszunutzen, ist ein ausreichendes SNR am Emp-
tinger notwendig. Da die UWB-Regulierung die maximale Sendeleistung begrenzt und
die Funkfelddampfung generell mit der Frequenz zunimmt, stellt sich die Frage, inwieweit
raumliches Multiplex in UWB-Systemen zur Steigerung der Kapazitit ausgenutzt werden
kann. Deshalb wird zuerst die Anzahl der Freiheitsgrade des Kanals in den hier betrachteten
Szenarien untersucht. Diese Analyse wird anhand von MIMO-Kapazititen durchgefiihrt.
Bei diesen Simulationen werden sende- und empfangsseitig fiktive isotrope, frequenzunab-
hingige, vertikal polarisierte Antennen eingesetzt.

Die Anzahl der moglichen Subkanile ist prinzipiell vom Verhéltnis der Arraylange zur Wel-
lenldnge abhangig [TV 05, Ponl0]. Die Anzahl der Freiheitsgrade einer MIMO-Matrix, wel-
che gleich der Anzahl der méglichen Subkanile ist, ist durch

Nie <min(M, N, 2L1y, 2Lgy) (7.7)

gegeben. Dabei ist Lty /gy die Linge des Arrays, bezogen auf die Wellenlinge. Fiir UWB-
Systeme resultiert daraus, dass die maximale Anzahl der Subkanile iiber die gesamte ge-
nutzte Bandbreite variieren kann. Die Biander bei hoheren Frequenzen verfiigen iiber eine
groflere Anzahl an Freiheitsgraden als die Béander bei niedrigeren Frequenzen. Weil gleich-
zeitig aber das Signal-zu-Rauschverhidltnis mit der Frequenz abnimmt, ist es schwieriger,
diese zusitzlichen Freiheitsgrade zu nutzen.
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Die effektivste Ausnutzung des Kanals ist méglich wenn Kanalkenntnis am Sender vorhan-
den ist. In einem solchen Fall konnen Arraygewichtungen berechnet werden, welche den Ka-
nal diagonalisieren. Die Gewichtungsmatrizen kdnnen aus der Singularwertzerlegung der
Kanalmatrix H berechnet werden:

H(f) =U(f/)D(H)V(f) (7.8)

Die Matrix D ist diagonal und die Quadrate ihrer Werte entsprechen den Eigenwerten Ay
der Kanalmatrix H, welche als Ddmpfungen der einzelnen Subkanile interpretiert werden
konnen. Die Gewichtungsmatrizen U und V sind quadratisch und unitér. Dadurch sind ih-
re Spalten zueinander orthogonal. Durch Gewichtung der Arrays mit den Spalten von U
und V konnen orthogonale Gruppenfaktoren erzeugt werden, welche die Kanalmatrix dia-
gonalisieren. Die Kanalkapazitit kann dann als Summe der Kapazititen der einzelnen Sub-
kanile (vgl. Absatz 3.3.2) berechnet werden [TV05]. Im Folgenden wird eine gleichmaf3ige
Verteilung der Leistung auf die Subkanile angenommen. Der Vorteil dieser Verteilung fiir
UWB-Systeme ist, dass es den zusitzlichen Arraygewinn ausgleicht, so dass die Spektral-
maske nicht verletzt wird.

Typischerweise werden die Kanalmatrizen bei der Kapazititberechnung auf ein konstantes
SNR normiert [Wal04, Fiig09]. Eine so normierte Kanalmatrix entspricht einem System mit
idealer Leistungsregelung am Sender. Dadurch wird der Einfluss des langsamen Schwundes
in der Kapazitatberechnung vernachldssigt. Da in dieser Arbeit das Systemverhalten bei dem
in den Szenarien vorhandenen SNR von Interesse ist, wird fiir die folgende Analyse eine feste
Sendeleistung Pr und eine feste Rauschleistung Py angenommen.

Die FCC Regulierung lasst eine EIRP Leistungsdichte von -41.3 dBm/MHz zu [FCC02]. Das
Spektrum eines OFDM-Symbols ist rechteckig und fiillt damit die vorgegebene Spektral-
maske beinahe ideal. Daher ergibt sich unter der Annahme von isotropen Antennen die ma-
ximale erlaubte Sendeleistung Pr von -14,07 dBm pro Subband. Der Rauschpegel am Emp-
tanger setzt sich aus dem thermischen Rauschen und Rauschen der Eingansstufe zusammen.
In dem MB-OFDM Standard wird die Rauschzahl der Eingangsstufe Ny von 6,6 dB und ein
Implementierungsverlust IL von 3,4 dB angenommen. Die Rauschleistung am Eingang wird
als

Py[dB] = kTB[dB] + Np[dB] + IL[dB] (79)

berechnet [SPPWO07, CRFF10]. Dabei steht k fiir die Boltzmannkonstante, T fiir die Tempe-
ratur und B fiir die Bandbreite. Es wird dabei Zimmertemperatur (T = 290 K) angenommen.
Damit ergibt sich die Rauschleistung zu Py = -76,8 dBm. In Bild 75 sind fiir M = N =5
Arrayelemente mit den Lingen 10 cm und 30 cm die kumulativ aufsummierten mittleren
Kapazititen der einzelnen Subkanile fiir die Subbénder aus den Gruppen 1 und 3 darge-
stellt.
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Bild 7.5: Kumulative Summe der Kapazititen der einzelnen Subkanile in Subbéndern (SB)
1-3 und 7-9

Aus den Kurven lésst sich schlieflen, dass das grofte Potenzial zur Anwendung von Raum-
multiplex in niedrigeren Frequenzbandern vorhanden ist, was am hoheren Signal-zu-Rausch-
verhiltnis liegt. Fiir beide Arrayldngen ldsst sich ein zusétzlicher Gewinn bei der Verwen-
dung des zweiten Subkanals beobachten. Bei dem kiirzeren Array ist damit die maximale
Kapazitit beinahe erreicht. Bei dem langeren Array ist der Einfluss des drittes Kanals gro-
ler und bei niedrigeren Frequenzen kénnen bis zu 4 Subkanile aufgebaut werden.

Daraus kann geschlossen werden, dass in den betrachteten Szenarien in den meisten Féllen
hochstens 2 bis 3 unkorrelierte Subkanile aufgebaut werden konnen. Daher wird fiir weitere
Untersuchungen ein 2 x 2 V-BLAST MB-OFDM System angenommen.

7.2.2 Bestimmung des relevanten SNR-Bereiches

Im ersten Schritt wird der SNR-Bereich untersucht, welchen die UWB-Systeme in den hier
betrachteten Szenarien vorfinden. Der Wert der Rauschleistung Py = —76, 8 dBm ist gleich
wie im vorherigen Absatz. Es wird hier allerdings eine reale ultrabreitbandige omnidirek-
tionale Antenne eingesetzt (vgl. Anhang A.1). Da diese Antenne einen Gewinn von bis zu
3 dB in den beiden betrachteten Frequenzbandern aufweist, wird die im vorherigen Absatz
bestimmte Sendeleistung von Pr = —14,07 dBm um den Wert des maximalen Antennenge-
winns in jeder Bandgruppe reduziert, um eine Verletzung der Spektralmaske zu vermeiden.
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7.2 Ermittlung der optimalen Arraykonfigurationen

Das SNR wird fiir jede Empfangerposition mit Hilfe von
P
SNR = —~tr(HH") (710)
Py

berechnet [PNGO3], wobei tr(-) die Spur einer Matrix kennzeichnet. Bild 7.6 zeigt die Ver-
teilung der SNR-Werte iiber der Entfernung zwischen Sender und Empfénger.
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Bild 7.6: SNR in einem 2 x 2 V-BLAST-MB-OFDM System in Abhéngigkeit des Abstands
zwischen Sender und Empfanger

Das mittlere SNR fallt in der ersten Bandgruppe von ungefdhr 20 dB bei 1 m Abstand auf
5dB bei 6 m Abstand, wobei vereinzelt auch niedrigere SNR-Werte vorkommen. In der
Bandgruppe 3 sind die SNR-Werte im Mittel um 5 dB niedriger. Daraus ist sichtbar, dass ein
Indoor-UWB-System in einem SNR-Bereich von bis zu 20 dB arbeiten wird, wenn keine wei-
teren MafSnahmen zur Steigerung des SNR getroffen werden. Zu solchen Mafinahmen zdh-
len Diversitatstechniken wie z.B. Maximum Ratio Combining (MRC) oder Anwendung von
direktiven Antennen am Empfanger. Durch MRC mit 4 Empféngern ist in UWB-Indoor-
Szenarien ein zusatzlicher Gewinn von bis zu 6 dB erreichbar [SPPWO07]. Durch Einsetzen
von direktiven Vivaldi-Antennen am Empfanger wire ein SNR-Gewinn von ca. 4 dB reali-
sierbar, vorausgesetzt, dass die Antennen auf den Sender ausgerichtet bleiben.

7.2.3 Arraylange und Ausrichtung

Aus den in Absatz 7.2.1 gezeigten Kapazitdtsverldufen ist deutlich sichtbar, dass die Kanal-
kapazitat mit der Arrayldnge steigt. Dies liegt daran, dass eine bessere rdumliche Auflosung
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des Arrays moglich ist. Zusatzlich ist zu erwarten, dass bei grofieren Antennenabstianden die
Korrelation der beiden Subkanile sinkt. Um dies ndher zu untersuchen, werden die Bitfeh-
lerraten bei horizontal orientierten Arrays berechnet. Die Abstdnde zwischen den Antenen
im Sende- und Empfangsarray d werden zu 10, 20, 30 und 50 cm gesetzt. Die Sende und
Empfangsarrays bestehen jeweils aus zwei vertikal polarisierten omnidirektionalen Anten-
nen. Bild 7.7 zeigt die BER-Kurven fiir ein 2 x 2 System mit einem Zero-Forcing Dekoder
(7.4).

BER

15 20

15 20 0

0 5

10 10
SNR in dB SNR in dB

(a) Bandgruppel (b) Bandgruppe 3

Bild 7.7: Bitfehlerraten eines 2 x 2 V-BLAST-MB-OFDM Systems mit Zero-Forcing Detek-
tion und omnidirektionalen Antennen bei unterschiedlichen Arrayldngen

Wie erwartet, sinkt mit zunehmendem Antennenabstand die Bitfehlerwahrscheinlichkeit.
Ein solches Verhalten ist ebenfalls fiir schmalbandige Outdoor Kanile in [Ponl0] festge-
stellt worden. Bei hoheren Frequenzen sind die Bitfehlerraten prinzipiell besser. Das SNR
bei einer BER von 1072 ist um ca. 1 dB hoher im hoheren Band. Die Verlangerung des Arrays
von 0,1 auf 0,2 m bringt einen SNR-Gewinn von 3 dB und die Verldngerung des Arrays auf
0,3 m bringt weitere 1,4 dB in den beiden Frequenzbéndern. Im hoheren Frequenzband ist
der Unterschied zwischen den BERs fiir d = 0,3 m und d = 0,5 m sehr gering. Daraus lasst
sich schlieflen, dass ab diesen Abstand der Multiplexgewinn optimal ausgenutzt wird.

In Bild 7.8 sind die Ergebnisse fiir vertikal ausgerichtete Arrays (V) mit den Ergebnissen fiir
horizontal ausgerichteten Arrays (H) bei Antennenabstidnden von 0,1 und 0,3 m verglichen.
Der Unterschied ist fiir d = 0,1 m gering und nur bei hohen SNR Werten sichtbar, was auf
einen zusitzlichen Multiplex-Gewinn hinweist. Die vertikale Orientierung bietet bei einer
BER von 1072 eine Verbesserung von ca. 1dB in der ersten Bandgruppe und von 0,6 dB in der

110



7.2 Ermittlung der optimalen Arraykonfigurationen

~{—H,d=0,1m
“---V,d=0,1m
~|—=H,d=0,3m
-5-V,d =0,3m||

BER

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

10 10
SNR in dB SNR in dB

(a) Bandgruppe 1 (b) Bandgruppe 3

Bild 7.8: Bitfehlerraten eines 2 x 2 V-BLAST-MB-OFDM Systems mit Zero-Forcing Detek-
tion und omnidirektionalen Antennen fiir horizontal und vertikal ausgerichteten
Arrays

dritten Bandgruppe. Bei einem Abstand von 30 cm ist eine Verbesserung von 3 dB bzw. 4 dB
in der ersten, bzw. dritten Bandgruppe zu beobachten. In [Ponl0] wird festgestellt das ver-
tikal ausgerichtete Arrays zwar insgesamt weniger Freiheitsgrade besitzen, diese Freiheits-
grade aber schneller ausgenutzt werden. Dies stimmt mit dem hier beobachteten Verhalten
tiberein.

7.2.4 Richtcharakteristik der Antennen

Zum Schluss wird der Einfluss der Antennenrichtcharakteristik auf das System ausgewer-
tet. In Bild 7.9 werden die Bitfehlerraten fiir die omnidirektionale und die Vivaldi-Antenne
miteinander verglichen. Alle Antennen sind dabei vertikal polarisiert. Es werden Antennen-
abstinde von d = 0,1m und d = 0,3 m betrachtet.

Den BER-Kurven kann entnommen werden, dass der Einfluss der Richtcharakteristik re-
lativ gering ist. Im ersten Band liegen die Unterschiede im SNR bei einer BER von 102
unter 0,5dB und im hoheren Band bei ca. 1,4 dB. Dabei schneidet die direktive Antenne
geringfiigig schlechter ab als die omnidirektionale Antenne. Dies ist unabhdngig vom An-
tennenabstand d. Hierbei ist zu beachten, dass die direktiven Antennen im Szenario nicht
optimal ausgerichtet sind. D.h. die Einfalls- und Ausfallsrichtungen der Mehrwegebeitrage
werden bei der Platzierung der Antennen nicht beriicksichtigt. In [Ponl0] wurde gezeigt,
dass durch den Einsatz von auf den Kanal angepassten direktiven Antennen die Kapazitt
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Bild 7.9: Bitfehlerraten eines 2 x 2 V-BLAST-MB-OFDM Systems mit Zero-Forcing Detek-
tion fir omnidirektionale Antenne (Omni) und Vivaldi-Antenne (Viv.)

eines MIMO-Systems gesteigert werden kann. Fehlt diese Anpassung, tritt wie in dem hier
betrachteten Szenario eine Reduzierung der Leistungsfiahigkeit des Systems auf.

7.3 Zusammenfassung und Fazit

In diesem Kapitel wurde das hybride deterministisch-stochastische Kanalmodell in einem
MIMO-MB-OFDM Systemsimulator eingesetzt. Der Simulator wurde anschlieflend ver-
wendet, um Designkriterien fiir Antennenarrays fiir UWB-Mehrantenneniibertragungs-
systeme abzuleiten. Es wurde gezeigt, dass das hybride Modell hervorragend dazu geeignet
ist, da es eine gute Ubereinstimmung mit Messungen liefert.

In dieser Arbeit wurde ein besonderes Augenmerk auf die Steigerung der Bitraten durch die
Anwendung von raumlichen Multiplextechniken gelegt. Dafiir wurde ein V-BLAST-MB-
OFDM Systemmodell mit 2 Antennen am Sender und 2 Antennen am Empfénger erstellt.
Ein solcher Ansatz ermdglicht eine Verdopplung der von MB-OFDM erreichbaren Bitraten.
Dabei kommen hier wegen der begrenzten Sendeleistung nur kleine Entfernungen bei einer
Sichtverbindung zwischen Sender und Empfanger in Frage.

Die simulierten Bitfehlerraten zeigen, dass auch bei Sichtverbindung der UWB Kanal dank
der grofien Anzahl an Mehrwegebeitrigen genug Potenzial fiir Raummultiplex bietet. Um
das optimal auszunutzen, miissen optimale Arraykonfigurationen gefunden werden, wel-
che die Leistungsfahigkeit des Systems steigern. Anhand der Simulationen mit realistischen
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UWB Antennen lassen sich folgende Richtlinien zu den in MIMO-UWB-Systemen ange-
wendeten Arrays formulieren:

- Durch Platzierung der Antennen in einem entsprechend grofien Abstand kann die
Leistungstdhigkeit des Systems deutlich gesteigert werden.

- Vertikale Ausrichtung des Arrays ist besser als horizontale, wobei der SNR-Gewinn
tiir grofiere Antennenabstidnde hoher ist.

- Istkeine Ausrichtung der Sende- und Empfangsantennen aufeinander moglich, liefern
omnidirektionale Antennen geringfiigig bessere Ergebnisse.

Zudem wird in der Literatur gezeigt, dass eine weitere Verbesserung der MIMO-Ubertragung
durch die Anwendung von unterschiedlich polarisierten Antennen erreicht werden kann
[Wal04, EHO09, Ponl0].
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8 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen

Die funkbasierten Kommunikations-, Lokalisierungs- und Radarsysteme gewinnen in letz-
ter Zeit kontinuierlich an Bedeutung. Gleichzeitig steigen die Anforderungen an diese Syste-
me. Bei Kommunikationssystemen werden immer hohere Datenraten erwartet, bei Radar-
oder Lokalisierungssystemen nehmen die Anforderungen an die Genauigkeit zu.

Die Ultrabreitband Technik wird als Losung fiir alle diese Anwendungen angesehen. Die
enorme zur Verfiigung stehende Bandbreite ermdglicht die Realisierung von Datenraten,
welche mit konventionellen schmal- und breitbandigen Systemen nicht erreicht werden
konnen. Ferner konnen dadurch sehr kurze Pulse realisiert werden, welche eine genaue Lo-
kalisierung und eine hohe Aufl6sung bei Radarsystemen ermdglichen.

Um diese grofle Bandbreite noch effektiver auszunutzen, werden ausgefeilte Algorithmen
und optimierte Analoge-Frontends benoétigt. Zum Beispiel ist zur weiteren Steigerung der
erreichbaren Datenraten, eine Kombination von UWB-Systemen mit Mehrantennensyste-
men unumganglich, da letztere eine sehr hohe spektrale Effizienz ermdglichen. Um solche
neuartigen Ansdtze schon in der Entwicklungsphase zu testen und zu optimieren, sind ge-
naue Kanalmodelle notwendig. Die momentan verfiigbaren statistischen Kanalmodelle fiir
UWB decken die Richtungsselektivitit des Kanals nicht ab. Die vorhandenen Ray-Tracing
Modelle weichen in Bezug auf die Kanaleigenschaften speziell in UWB-Indoor Szenarien
stark von Messungen ab. Diese Abweichungen wurden in Kapitel 4 aufgezeigt und quanti-
fiziert. Sie entstehen durch die Vernachldssigung von Streuung an kleinen Objekten, rauen
Oberflichen und inhomogenen Materialien im Ray-Tracing Modell. Das Ziel dieser Arbeit
ist es, ein Kanalmodell zu liefern, welches an die spezifischen Bediirfnisse der UWB-Systeme
angepasst ist.

Bei dem Design von Radar- und Lokalisierungssystemen ist es wichtig, dass das Kanalmo-
dell die Geometrie des Szenarios in den Kanalimpulsantworten widerspiegeln kann. Fiir das
Design von Kommunikationssystemen wird eine genaue Abbildung der Statistik der Kanal-
kenngréfen benotigt. Gleichzeitig soll die Berechnungszeit so gering wie moglich sein. Die
strahlenoptischen Modelle sind deterministisch und recheneftektiv. Daher bieten sie einen
guten Ausgangspunkt fiir ein neues, genaueres Kanalmodell und wurden im Rahmen die-
ser Arbeit um die Modellierung der Streuung erweitert. Dabei wurden zwei hybride An-
sitze auf der Basis von konventionellen Ray-Tracing Modell entwickelt: Das hybride Ray-
Tracing/FDTD Modell und das hybride deterministisch-stochastische Modell.
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Das in Kapitel 5 vorgestellte hybride Ray-Tracing/FDTD Modell erméglicht die Betrachtung
von kleinen Objekten in einem grofSen, komplexen Szenario. Da die in dem Ray-Tracing
Modell eingesetzten asymptotischen Methoden nur fiir elektrisch grofie Probleme geeignet
sind, kann die Streuung von solchen Objekten mit dem konventionellen Ray-Tracing Mo-
dell nicht genau modelliert werden. Deshalb wird die Fernfeldstreuung der kleinen Objekte
mit FDTD berechnet. Die dadurch erhaltenen Streukoeffizienten werden einem Punktstreu-
er im Ray-Tracing Modell zugewiesen und die einzelnen Beitrage zur Kanalimpulsantwort
aufsummiert. Diese Methode ist auch geeignet, um inhomogene Szenariodetails in der Si-
mulation zu beriicksichtigen. Das hat sich als sehr niitzlich bei Simulationen erwiesen, wel-
che zur Optimierung von bildgebenden Verfahren fiir UWB angewendet werden.

Anderseits ist fiir Kommunikationsszenarien der Aufwand dieser Methode im Vergleich
zum Nutzen sehr hoch. Der Vergleich zwischen Simulation und Messung zeigt, dass die
Verbesserung der Simulationsgenauigkeit nur fiir Ausbreitungspfade mit einer geringen re-
lativen Verzogerung moglich ist. Das ist der Fall, wenn kleine Objekte die Sichtverbindung
zwischen Sender und Empfinger blockieren oder sehr nah an der Luftlinie zwischen dem
Sender und dem Empfinger liegen. Der gesamte Verlauf der Kanalimpulsantwort wird je-
doch nur geringfiigig verbessert. Das Problem der grofSen Abweichungen zwischen gemes-
senen und simulierten Kanalkenngréfien wird durch diesen Ansatz nicht geldst.

Der Schwerpunkt des in Kapitel 6 vorgestellten hybriden deterministisch-stochastischen
Ansatzes ist, dass es die Wiedergabe der fiir die Kommunikationssysteme relevanten Kanal-
parameter verbessert. Dafiir wurden die Streuprozesse, die im konventionellen Ray-Tracing
Modell nicht beriicksichtigt werden, analysiert. Daraus wurde ein einfaches geometrisch-
stochastisch Modell entwickelt, welches in Kombination mit dem Ray-Tracing Modell rea-
lititsnahe Kanalfunktionen und Kanalparameter liefert. Die Struktur und die Parameter
des stochastischen Teils des Modells sind aus richtungsaufgelosten Messungen abgeleitet.
Das resultierende Modell liefert exzellente Ubereinstimmung der simulierten und gemes-
senen Leistungsverzogerungs- und Leistungsazimutspektren und eine erhebliche Verrin-
gerung des Fehlers in Bezug auf die Funkfelddimpfung, die Impulsverbreiterung und die
Richtungseigenschaften des Kanals.

Um den Einsatz des hybriden deterministisch-stochastischen Modells bei dem Design von
neuartigen Kommunikationssystemen zu demonstrieren, wurde es in Kapitel 7 in Systemsi-
mulationen eines 2 x 2 MIMO-MB-OFDM Systems eingesetzt. Ein solches System ermog-
licht die Verdopplung der Datenraten eines konventionellen MB-OFDM Systems. Anhand
der Simulationen wurde der Einfluss des Arraydesigns auf die Leistungsfahigkeit des Sys-
tems analysiert. Es wurde gezeigt, dass fiir Entfernungen bis ca. 5 m das Signal-zu-Rausch-
verhiltniss ausreichend ist, um ein solches System einzusetzen. Ein zusitzlicher Gewinn
kann durch Vergrofierung des Abstandes zwischen den Antennen erreicht werden, wobei
bei einem Abstand von ca. 30 cm beinahe optimale Dekorrelation der beiden Subkanile
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erreicht wird. Weiterhin wurde gezeigt, dass vertikal orientierte Arrays bessere Ergebnisse
liefern als horizontal orientierte Arrays und dass die Richtcharakteristik der Antenne nur
einen geringen Einfluss auf die Leistungsfahigkeit des Systems hat.

Zusammenfassend wurden in dieser Dissertation folgende Schwerpunkte behandelt:

- Ein hybrides Ray-Tracing/FDTD Modell wurde implementiert und anhand von Mes-
sungen und FDTD Simulationen verifiziert.

- Ein neuartiges auf Ray-Tracing basiertes hybrides deterministisch-stochastisches Ver-
fahren zur Modellierung von richtungsaufgelosten ultrabreitbandigen Kanélen wurde
entwickelt, implementiert und mit Messungen verifiziert.

- Das hybride deterministisch-stochastische Modell wurde in einem 2 x 2 V-BLAST-
MB-OFDM Systemsimulator genutzt, um die Designkriterien fiir Antennenarrays fiir
hochratige, ultrabreitbandige Kommunikationssysteme abzuleiten.

Damit wurde erstmals ein duflerst realistisches Kanalmodell fiir frequenz- und richtungsse-
lektive Kanile bereitgestellt und erfolgreich eingesetzt. Das Modell stellt eine Basis zur Ent-
wicklung und Optimierung von zukiinftigen, hochefhzienten Kurzstreckeniibertragungs-
systemen dar. Ferner wurde eine Methodik zur Entwicklung von ultrabreitbandigen Mehr-
antennensystemen aufgezeigt.
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A Anhang

A.1 Beschreibung der Messantennen

Die wichtigsten Kenngréfen der in dieser Arbeit verwendeten Antennen sind in Tabelle A.1
angegeben. Die Richtcharakteristiken sind in den Bildern A.1 - A.4 dargestellt.

Monokon-Antenne
fmin =3,1GHz  finax =10,6 GHz

Gewinn in G dBi 2,5 5,0
Halbwertsbreite y4p in Grad 360
Halbwertsbreite 054gin Grad 68 28

8 x 1 Array aus 4-Ellipsen-Antennen [AJWZ09, Adal0]
frnin = 31GHZ  finax = 10,6 GHz

Gewinn in G dBi 8,2 6,6
Halbwertsbreite y34p in Grad 22 14
Halbwertsbreite 845 in Grad 99 98

Dual-polarisierte Vivaldi-Antenne [AZWO08]
frnin = 3,1GHZ  finax = 10,6 GHz

Gewinn in G dBi 4,0 73
Halbwertsbreite y34p in Grad 78 74
Halbwertsbreite 0545 in Grad 156 52

Dual-polarisierte omnidirektionale Antenne [Adal0]

Gewinn in G dBi -0,6 -5,8
Halbwertsbreite y345 in Grad 116 49
Halbwertsbreite 0545 in Grad 64 28

Tabelle A.1: Eigenschaften der bei den Funkkanalmessungen eingesetzten Antennen
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Bild A.1: Frequenzabhiéngige Richtcharakteristik der Monokon-Antenne
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Bild A.2: Frequenzabhingige Richtcharakteristik des 8 x 1 Arrays aus 4-Ellipsen-Antennen
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Bild A.3: Frequenzabhingige Richtcharakteristik der dual-polarisierten Vivaldi-Antenne
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A Anhang

A.2 Materialparameter

In den in Absatz 4.4 beschriebenen Szenarien sind die Objekte einer der in Tabelle A.2 auf-
gelisteten Materialgruppen zugeordnet. Die elektrischen Eigenschaften der Materialien wer-
den durch ihre Permitivitat € und Permeabilitat y charakterisiert. Die Permittivitat ist durch

€=¢og, = & (& — jer ) = €€, — jeoer tan 8 — j (AD)

K
2nf
beschrieben [Bal89]. Dabei ist tan J, der dielektrische Verlustfaktor und « die Leitfahigkeit.
In [MSJBR03] wird anhand von Messungen gezeigt, dass der Realteil der Permitivitét &’ fiir
die meisten der iiblichen Baumaterialien im FCC-Band als Frequenzunabhingig angenom-
men werden kann. In [JEPKO6] ist zusatzlich gezeigt, dass sich der Verlustfaktor tan d, fiir
Holz geringfiigig iiber die Frequenz dndert und bei Materialien wie Beton, Glass und Gips
weitgehend konstant bleibt. Bei den hier betrachteten Materialien, bis auf Metall, ist die Leit-
tahigkeit x vernachldssigbar. Beim Metall ist die Leitfdhigkeit dagegen sehr hoch, so dass
der Frequenzterm im Nenner des Ausdrucks x/(27 f) keinen grof3en Einfluss auf die Werte
der Reflexionsfaktoren hat. Deshalb werden bei den Ray-Tracing Simulationen die relativen
komplexen Permittivitdten aller Materialien als konstant angenommen. Die Werte von &,
sind in der Tabelle A.2 aufgelistet. Die magnetischen Eigenschaften der Materialien werden
vernachldssigt. Damit ist die relative Permeabilitdt y, = 1. Verglichen mit der Wellenldnge
sind alle Flachen in den gemessenen Szenarien glatt.

Material ¢, Quelle Objekte

Beton 5-340,1 [JEPKO06, Did00] Winde, Decken

Glas 6 — j0,006 [JEPKO06, Bal89] Fenster und Vitrinenfronten
Kunststoff 2,5-0,005  [Mau05, Did00] Computer, Messgerite

Holz 2,5-0,005 [MS]JBRO3, JEPKO6] Schrinke, Regale

Metall 1 - j108 - Tischpfosten, Tafelfiihrungen, etc.

Tabelle A.2: Materialparameter
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A.3 Wahrscheinlichkeitsverteilungen der KanalkenngrifSen

A.3 Wahrscheinlichkeitsverteilungen der KanalkenngroBen

In Absatz 6.5.3 wird die Abhédngigkeit der Kanalkenngréflen von Modellparametern agc,
und N in Szenario 1 gezeigt. Vollstindigkeitshalber sind hier die entsprechenden Ver-
gleiche fiir die restlichen Modellparameter und Szenarien abgebildet. Alle Modellparame-
ter ausser dem jeweils verdnderten Parameter sind auf die Werte des Ausgangpunktes (vgl.
Tabelle 6.1, Absatz 6.5.1) gesetzt.
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A.4 Leistungsverzogerungs- und Leistungswinkelspektren fir
Szenarien 2 und 3

In diesem Absatz sind die gemessenen und die simulierten Leistungsverzogerungs- und
Leistungsazimutspektren in den Szenarien 2 und 3 dargestellt. Die Messstrecke ist in Ab-
satz 4.5.2 beschrieben.
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