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Vorwort des Herausgebers

Die Kommunikation hat sich in den vergangenen 15 Jahren zu einer Perfektion
entwickelt, wie man sie in den 80-iger Jahren kaum ahnen konnte. Aber ist sie
wirklich perfekt? Ingenieure tendieren dazu, eher die verbesserungswirdigen
Zusténde zu sehen, als die Perfektion. Eines der grofRen Probleme der
Kommunikation ist nach wie vor das Fading. Damit wird das orts- und zeitabhangige
starke Schwanken des Empfangssignals beschrieben. Es resultiert aus der
Uberlagerung zweier oder mehr Wellen, welche am Empféanger eintreffen. Das
Schwinden des Signals bedingt, um eine gute Kommunikation aufrecht zu erhalten,
erheblich hoéhere Sendeleistungen als es im Mittel erforderlich wéare. Diesem
abzuhelfen, sind mehrere Malinahmen bekannt. So kann z.B. durch Verteilen des
Signals auf groRe Bandbreiten, das Ublicherweise schmale Fading problemlos
toleriert werden. Eine andere, noch effizientere MaRnahme ist die Nutzung aller
ankommenden Wellen. Sie beinhalten alle Energie und sind nur ortlich und zeitlich
gegeneinander versetzt. Diese Technik wird mit zusatzlichen Erweiterungen als
MIMO, Multiple Input Multiple Output, bezeichnet. Dahinter verbergen sich
Mehrantennensysteme zur Nutzung aller mdoglichen Wellen fur Senden und
Empfangen zur Eliminierung des Fadings.

Die vorliegende Arbeit von Dr. Christian Waldschmidt beschéftigt sich insbesondere
mit der Realisierbarkeit derartiger Systeme durch eine detaillierte theoretische und
experimentelle Darstellung der Abhangigkeiten und Zusammenhénge. Die
erzielbaren Verbesserungen sind signifikant. Deshalb steht zu erwarten, dass der
Arbeit von Dr. Waldschmidt mittelfristig neben dem wissenschaftlichen Erfolg auch
ein wirtschaftlicher Erfolg in Zusammenarbeit mit den Kollegen und der Industrie
folgen wird.

Ich wiinsche der Arbeit eine gute Aufnahme in den Fachkreisen und Herrn
Dr. Waldschmidt weiter viel Erfolg im Beruf.

Prof. Dr.-Ing. W. Wiesbeck
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1 Einleitung

LIt is dangerous to put limits on wireless*!, Guglielmo Marconi, 1932. Rund 90
Jahre nach den ersten Experimenten Marconis zur drahtlosen elektronischen
Kommunikation bekommt diese Aussage neue Aktualitit. 1995 zeigte Teletar
[Tel95, Fos96], dass mit Kommunikationssystemen, die sowohl mehrere Sende-
als auch mehrere Empfangsantennen haben, wesentlich héhere Kapazitédten
im Sinne einer Datenrate als mit konventionellen Systemen mit je einer An-
tenne erreicht werden konnen. Dies bietet die Moglichkeit, die Nachfrage im
heutigen Informationszeitalter nach immer héheren Datenraten und einer ho-
heren spektralen Effizienz zu befriedigen.

Bei Mehrantennensystemen werden die rdumlichen Eigenschaften eines Uber-
tragungskanals ausgenutzt. Hierdurch wird fiir eine Steigerung der Daten-
raten nicht wie bisher eine gréfere Frequenzbandbreite oder mehr Sende-
leistung fiir ein groferes Signal-zu-Rauschverhéltnis bendtigt. Die Versteige-
rung der UMTS-Lizenzen im Jahr 2000 hat den Wert und die Begrenztheit
der Ressource Frequenzspektrum deutlich gemacht. Fiir die Befriedigung der
immer weiter steigenden Nachfrage nach hoheren Datenraten kommen aus
diesem Grund keine grofseren Bandbreiten der Kommunikationssysteme in
Frage. Eine Erhchung der Sendeleistung fiir eine Verbesserung des Signal-zu-
Rauschverhiltnis ist gesellschaftlich nicht gewollt und ohnehin nur bei nicht-
interferenzbegrenzten Systemen sinnvoll. Die Ressource Raum dagegen ist
bisher weitestgehend ungenutzt, birgt aber ein groftes Potenzial. In der zwei-
ten und dritten Generation des Mobilfunks spielen Mehrantennensysteme zur
Ausnutzung der Ressource Raum noch eine untergeordnete Rolle. Falls Mehr-
antennensysteme zum Einsatz kommen, dann nur Diversitdt im klassischen
Sinne, das heiflt es werden Signale von verschiedenen Antennen fiir eine di-
rekte Verbesserung des Signal-zu-Rausch-Verhéltnisses (SNR) kombiniert. In
Weiterentwicklungen der dritten Generation und in der vierten Generation

IFrei iibersetzt: ,,Die Mdglichkeiten fiir die drahtlose Kommunikation sind nicht abschétz-
bar.“



1 Einleitung

jedoch werden Mehrantennensysteme einen entscheidenden Beitrag zur tech-
nischen Innovation leisten.

Es ist seit langem bekannt, wie Diversitét als eine einfache Form eines Mehr-
antennensystems fiir die Verbesserung der Qualitét, d.h. des Signal-zu-Rausch-
Verhiltnisses einer Ubertragungsstrecke, eingesetzt werden kann. Die ent-
scheidende neue Komponente fiir MIMO-Systeme (Multiple Input Multiple
Output) ist aber der Einsatz mehrerer Antennen sowohl am Sender als auch
am Empfanger und der Einsatz relativ aufwindiger Signalverarbeitung fiir
die optimale Kombination der Signale der einzelnen Antennen. Letzteres ist
nur durch die immer schneller und leistungsfahiger werdende digitale Signal-
verarbeitung moglich.

Die Untersuchung von MIMO-Systemen ist ein interdisziplindres Thema. Sig-
nalverarbeitung, Informationstheorie und verschiedene Aspekte der Hochfre-
quenztechnik wie Wellenausbreitung, Antennen und Schaltungstechnik finden
hier zusammen. Es ist nicht moglich, die einzelnen Aspekte losgelost vonei-
nander zu betrachten. Es stellt sich die Herausforderung, das Zusammenspiel
der einzelnen Fachrichtungen, die sich mit MIMO auseinandersetzen, zu ver-
stehen. Fiir die Untersuchung der kompakten Antennenarrays in dieser Ar-
beit wurden dazu nicht nur Antennenkenntnisse eingesetzt, sondern auch das
Thema im Gesamtzusammenhang betrachtet. Dazu werden hier insbesondere
Kenntnisse der Wellenausbreitung und informationstheoretische Grundlagen
bendtigt.

Die Betrachtung von Mehrantennensystemen beschrénkt sich in der derzeiti-
gen wissenschaftlichen Diskussion nicht nur auf die Kommunikation, sondern
umfasst auch die Radartechnik mit militdrischen Anwendungen [IT02, Fis03]
und mit Anwendungen aus dem Kraftfahrzeugbereich [RHLS02.

1.1 Mehrantennensysteme in der
Kommunikation
Bereits 1987 zeigte Winters [Win87] in einer damals wenig beachteten Verof-

fentlichung, dass mit Antennenarrays auf beiden Seiten einer Ubertragungs-
strecke hohere Kapazititen im Vergleich zu konventionellen Systemen mit



1.1 Mehrantennensysteme in der Kommunikation

Ubertragungskanal
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Bild 1.1: Schema eines 3 x 3 MIMO-Ubertragungssystems

je einer Antenne erreicht werden konnen. In dieser Arbeit wurde die Mog-
lichkeit erértert, mit mehreren Sende- und Empfangsantennen parallel Uber-
tragungskanéle bei der gleichen Frequenz aufzubauen. Telatar und Foschini
[Fos96, FGI8| erregten mit ihren Arbeiten 1996 wesentlich mehr Aufsehen.
Sie konnten zeigen, dass die Kapazitit eines Ubertragungssystems mit meh-
reren Antennen auf beiden Seiten der Ubertragungsstrecke, d.h. eines MIMO-
Systems, fiir eine grofe Anzahl von Antennen linear mit der Anzahl der An-
tennen steigt?.

Bild 1.1 zeigt das Schema eines MIMO-Kommunikationssystems. Charakte-
ristisch sind die M Sendeantennen und die N Empfangsantennen. Solch ein
System wird als M x N MIMO-System bezeichnet. Zuniichst soll der Uber-
tragungskanal als Black Box angesehen werden. Auf der Sendeseite werden
das Eingangssignal bzw. die Sendesymbole im Raum-Zeit-Kodierer auf meh-

2Zum Vergleich: Bei konventionellen Systemen steigt die Kapazitit bei ausreichend
groffem SNR um etwa ein Bit pro Sekunde und Hertz bei einer Erhohung des SNR
um 3 dB.
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rere parallele Datenstrome aufgeteilt und kodiert, wobei die Anzahl der Da-
tenstrome sinnvollerweise kleiner oder gleich dem Minimum aus Sende- und
Empfangsantennenanzahl gewihlt wird. In der Impulsformungsstufe werden
diese parallelen, zeitlich diskreten Datenstrome moduliert. Nach der Ubertra-
gung werden die Empfangssignale dem Matched Filter zugefiihrt, um die Im-
pulsformung riickgéngig zu machen, und schliefflich im Raum-Zeit-Dekodierer
wieder zu einem Datenstrom zusammengesetzt.

Der Ubertragungskanal besteht aus der analogen Hochfrequenzschaltung des
Senders, dem Sendeantennenarray, dem Kanal, dem Empfangsarray und der
Hochfrequenzschaltung des Empfiangers. In den Schaltungen werden die Sig-
nale verstirkt, vom Basisband in das Ubertragungsfrequenzband oder umge-
kehrt gemischt und gefiltert.

Ein Maf fiir die Leistungsfahigkeit eines MIMO-Systems ist die Kapazitit,
siehe Kapitel 2.1.2. Die Kapazitit, wie sie in dieser Arbeit verwendet wird,
ist eine theoretische Grenze im Sinne einer Kapazitit nach Shannon, [Sha49]
und [Jon01]. Reale Ubertragungssysteme erreichen diese Kapazititen nicht,
da ideale Empfinger vorausgesetzt werden. In der aktuellen wissenschaft-
lichen Diskussion werden viele verschiedene Konzepte fiir konkrete Ubertra-
gungssysteme und Empfinger diskutiert, z.B. BLAST? [WFGV98| und Space
Time Codes [Ala98, TJC99|, die sich stark unterscheiden und verschiedene
Vor- und Nachteile haben. Aus diesem Grund ist es nicht sinnvoll, die Un-
tersuchung der Antennen und Kanile an ein konkretes System zu binden,
sondern das allgemeingiiltige Mafs Kapazitdt sollte als Bewertungsgrundlage
dienen. Die Methoden, die in dieser Arbeit fiir die Untersuchung und Bewer-
tung der Antennen und Kanile entwickelt werden, kbnnen spéter auch auf
konkrete Ubertragungssysteme angewendet werden.

Da in der einschliigigen Literatur die Begriffe Ubertragungskanal und Kanal
unterschiedlich verwendet werden, sollen sie hier festgelegt werden. In dieser
Arbeit beinhaltet der Begriff Ubertragungskanal, wie in Bild 1.1 gezeigt, den
Kanal, die Antennenarrays und die analogen Schaltungen des Senders und
Empfingers. Der Begriff Kanal wird fiir den Ubertragungsweg zwischen den
Sendeantennen und den Empfangsantennen verwendet. Diese Festlegung ist
willkiirlich, aber eindeutig.

3Bell Labs Layered Space Time



1.2 Aufgabenstellung

In den letzten Jahren ist eine uniiberschaubare Anzahl an wissenschaftli-
chen Verdffentlichungen zu MIMO-Kommunikationssystemen entstanden. Die
meisten Arbeiten beschéftigen sich dabei mit den informationstheoretischen
Grundlagen, wie etwa [Tel95]|, [FG98| und [ZT03], sieche Kapitel 2.1.2 und
Empfanger- bzw. Senderkonzepten, siehe z.B. [WFGV98] und [Ala98]. Ein
weiteres wichtiges Forschungsgebiet sind die Arbeiten iiber Kanéle und Ka-
nalmodelle, z.B. in [HLST02], [WJ02a] und [FWWO03]|, die in Kapitel 2.3
erldutert werden. Antennen wurden in den bisherigen Arbeiten zu MIMO-
Systemen weitestgehend vernachldssigt bzw. als isotrope Kugelstrahler an-
genommen. Allerdings nannte Foschini bereits in seiner ersten Verdffentli-
chung zu MIMO den Einfluss der Antennen als eine der offenen Fragen. In
[WWO02] und [PJHvHO02] wird auf den Einfluss der Antennen auf den Uber-
tragungskanal und damit wiederum auf die Kapazitit eines MIMO-Systems
hingewiesen. In [SRO1| und [Lei02] wurden erste Teilaspekte des Einflusses
der Verkopplung zwischen den Antennen in einem Array auf den Signalfluss
in MIMO-Systemen untersucht. Die Verwendung verschiedener Polarisatio-
nen in einem MIMO-System wurde in [Sva02a] und [WSWO02] vorgeschlagen.
Allerdings wurden diese Untersuchungen ohne Beriicksichtigung realer Anten-
nen durchgefithrt. Die Antennenarrays ermoglichen eine mehr oder weniger
gute Ausnutzung der rdumlichen Eigenschaften des Kanals, je nach Anten-
nenanordnung, Richtcharakteristik, Kopplungseffekten und Antennenanzahl.
Je grofer die Abstinde der Antennen in einem Antennenarray sind, desto
besser lassen sich die rdumlichen Eigenschaften eines Kanals ausnutzen, siehe
[PJHvHO2|. Allerdings sind grofe Antennenabsténde fiir nahezu alle Anwen-
dungen, bei denen mobile bzw. tragbare Sender oder Empfinger eingesetzt
werden, nicht realisierbar. Daraus ergibt sich die Herausforderung, kleine An-
tennenarrays zu entwickeln, die zu leistungsfiahigen MIMO-Systemen fiihren.

1.2 Aufgabenstellung

Ziel dieser Arbeit ist es, Methoden, Entwurfsstrategien und Bewertungsmaf-
stdbe fiir die Entwicklung kleiner, kompakter Antennenarrays fiir MIMO-
Systeme in mobilen Endgerdten zu zeigen. Nur wenn mehrere Antennen in
kleine Endgeréte integriert werden kénnen, kénnen die Vorteile von MIMO
gegeniiber konventionellen mobilen Kommunikationssystemen genutzt wer-
den.
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In dieser Arbeit wird primér von einem Indoor- und einem Outdoor- (Micro-
cell) Szenario ausgegangen. In einem Indoor-Szenario kommen z.B. schnurlose
Telefone und Datenverbindungen zwischen elektronischen Geréten zum Ein-
satz. In einem Outdoor-Szenario wird der Mobilfunk als Anwendungsbeispiel
herangezogen.

Die ersten Mehrantennensysteme in tragbaren Kleingerdten werden zunéchst
nur eine geringe Anzahl von Antennen haben, da der Aufwand an Hardware
und digitaler Signalverarbeitung und der Platzbedarf stark mit Anzahl der
Antennen steigt. Aus diesem Grund werden in dieser Arbeit primér Arrays
mit weniger als fiinf Antennen untersucht.

Antennen, wie sie heute in tragbaren Kleingeriten eingesetzt werden, miissen
folgende Anforderungen erfiillen:

e eine hohe Effizienz, um letztlich eine lange Energieversorgung der Klein-
gerate mittels Akku zu erméglichen,

e cine omnidirektionale und polarisationsunabhéngige Abstrahlung, even-
tuell mit einer Aussparung in Richtung des Nutzers des Gerétes und

e cin geringes Gewicht sowie kleine Abmessungen.

Einige dieser Anforderungen sind widerspriichlich. So ldsst sich eine hohe Ef-
fizienz iiber eine gewisse Bandbreite einer Antenne nur erreichen, wenn die
Antenne eine bestimmte Mindestgrofe hat, siehe [Har60]. Diese Mindestgro-
e ist in der Regel grofer als der in tragbaren Kleingerdten zur Verfiigung
stehende Platz.

Alle Anforderungen an die Antennen lassen sich auf Antennenarrays fiir
MIMO-Systeme iibertragen. Allerdings muss bei Antennenarrays das Zusam-
menwirken der Antennen beriicksichtigt werden. Insbesondere bei kleinen Ar-
rays fithren Kopplungseffekte zwischen den Antennen dazu, dass die Antennen
nicht als unabhéngige Elemente betrachtet werden konnen, siehe [Bal82] und
[Kra88]. Folgende Anforderungen an ein Antennenarray ergeben sich fiir den
Einsatz in MIMO-Systemen:

e Sowohl die einzelnen Antennen als auch das ganze Array miissen eine
hohe Effizienz haben.
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e Das Array sollte eine omnidirektionale Richtwirkung haben. Dies bedeu-
tet erstens, das Array sollte in keine Richtung einen besonders niederen
Gewinn aufweisen. Zweitens sollte es keine Richtung geben, in die eine
besonders geringe Anzahl von Antennen strahlt.

e Die Arrays miissen klein und leicht sein.

e Die Kopplungseffekte zwischen den Antennen miissen gering sein, so
dass verschiedene Signale empfangen werden kénnen.

e Das Verhalten eines MIMO-Systems sollte durch ein geeignetes Anten-
nenarray moglichst robust gegen Anderungen der Kanaleigenschaften
sein.

Diese Anforderungen sind hier sehr allgemein formuliert, werden aber im Lau-
fe der Arbeit konkretisiert und an Beispielen erldutert. Zur Beurteilung der
Leistungsfihigkeit von Antennenarrays ist ein Vergleich verschiedener Arrays
unumgénglich. Letztlich kann als Zielvorgabe fiir solch einen Vergleich fol-
gende Frage formuliert werden: ,Welche Kapazitit ist mit einem Array, bei
fest vorgegebenem Kanal und fest vorgegebener Sendeleistung erreichbar?.
Die vorgegebene Sendeleistung ist ein entscheidender Punkt. Bei der Ent-
wicklung eines kompakten Antennenarrays ist es nicht ausreichend, alleine
die rdumlichen Eigenschaften zu betrachten, sondern die Leistungsbilanz der
Ubertragungsstrecke und damit die Effizienz der Antennenarrays muss mit
einfliefen. Wird der Abstand zwischen zwei Antennen eines Arrays immer
weiter verkleinert, so bricht die Empfangsleistung (bzw. reziprok die Sen-
deleistung) bei kleinen Antennenabstédnden stark ein, weil anschaulich die
gleiche Empfangsleistung auf zwei Antennen aufgeteilt wird. Dieser Effekt
gehort zu den verschiedenen Kopplungseffekten zwischen den Antennen. Dies
zeigt, dass es elementar wichtig ist, die Kopplung bei der Entwicklung kleiner
Antennenarrays zu beriicksichtigen.

1.3 Losungsansatz und Gliederung der Arbeit

Um die Kopplung bei der Entwicklung kleiner Antennenarrays zu beriicksich-
tigen, muss der Ubertragungskanal als ein System aufgefasst werden. Sowohl
die Kanaleigenschaften als auch die an die Antennen angeschlossenen Last-
impedanzen beeinflussen die Leistungsfahigkeit der Antennenarrays bzw. der
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MIMO-Systeme. Aus diesem Grund wird in dieser Arbeit ein Netzwerkmo-
dell des gesamten Ubertragungskanals erarbeitet. Die analogen Schaltungen
im Ubertragungskanal werden als ideal angenommen, so dass sie letztlich als
Impedanz- bzw. Lastnetzwerke, die an die Antennen angeschlossen sind, wir-
ken. Damit sind die wichtigsten Komponenten fiir diese Arbeit durch die ge-
strichelte Umrahmung in Bild 1.1 gegeben. Mit Hilfe des Netzwerkmodells ist
es moglich, die genaue Leistungsbilanz des Ubertragungskanals zu analysieren
und zu bewerten. Daneben werden aus der Literatur bekannte Bewertungs-
grofken wie die Korrelation eingesetzt, um die rdumlichen Eigenschaften der
Arrays zu analysieren. Klassische Ansétze flir Arrays, die Diversitdt ausnut-
zen, werden mit dem Netzwerkmodell auf ihre Leistungsfahigkeit fiir MIMO-
Systeme untersucht. Daraus kdnnen Strategien fiir die Entwicklung konkreter
Antennenlésungen fiir die je nach Anwendung anderen Einbauumgebungen
der Arrays abgeleitet werden. Abschliefsend werden Beispiele fiir sehr kleine
mobile MIMO-Endgeréte mit drei und vier Antennen gezeigt. Im Folgenden
ist der Aufbau dieser Arbeit dargelegt:

In Kapitel 2 werden die Grundlagen, gegliedert in drei Punkte, gelegt. Zu-
néichst werden MIMO-Systeme, deren informationstheoretische Grundlagen
und die Kapazitdt als Bewertungsmal eingefiihrt. Zweitens werden Anten-
nenkenngrofen vorgestellt und die verschiedenen Kopplungseffekte erlautert.
Die dritte Sadule der Grundlagen sind die Kanéle. Um ein breites Anwen-
dungsspektrum der MIMO-Systeme zu beriicksichtigen, werden sowohl ein
Outdoor- als auch ein Indoor-Kanalmodell verwendet. Die Erlduterung des
Messsystems zur Verifikation der Simulationen folgt abschliefend.

Das Netzwerkmodell fiir die Modellierung des kompletten Ubertragungska-
nals wird in Kapitel 3 erliutert. Der Ubertragungskanal, bestehend aus Sen-
deeinheit, Sendeantennen, Kanal, Empfangsantennen und Empfangseinheit,
wird dabei als ein System betrachtet. Dies ermdoglicht eine genaue Analyse
der Leistungsbilanz der Arrays. Das Netzwerkmodell der Ubertragungsstre-
cke wird fiir alle folgenden Kapitel als Grundlage herangezogen.

In Kapitel 4 wird der Einsatz von Arrays aus parallel angeordneten Dipo-
len fiir MIMO-Systeme diskutiert. Anhand dieser relativ einfachen Arrays
kann die Anwendnung des Netzwerkmodells detailliert erlautert werden. Die
Auswirkungen der elektromagnetischen Eigenschaften der Dipol-Arrays auf
die Kapazitdt von MIMO-Systemen wird gezeigt. Daraus kénnen wichtige
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Schlussfolgerungen fiir die Integration kleiner Arrays in tragbare Kleingeréte
gezogen werden.

Der Einsatz von Polarisations-, Pattern- und rdumlicher Diversitat wird in
Kapitel 5 gezeigt. Dabei zeigt sich, dass Kombinationen dieser Diversitéten
zu sehr kleinen und gleichzeitig leistungsfahigen Arrays fiir MIMO-Systeme
fiithren.

Kapitel 6 prasentiert eine vollig neue Anwendung von Spiral- und Sinusanten-
nen mit mehreren Moden fiir MIMO-Systeme. Beim Einsatz der sogenann-
ten Multimodediversitdt werden verschiedene Moden einer Antenne verwen-
det, um unterschiedliche Richtcharakteristiken zu erzeugen. Der Vorteil dieser
Technik ist, dass die verwendeten Antennen nahezu frequenzunabhéngig sind
und deswegen iiber einen sehr grofien Bereich des Frequenzspektrums verwen-
det werden koénnen.

In Kapitel 7 wird der Einbau von Antennenarrays in tragbare Kleingeréte wie
zum Beispiel in ein Mobiltelefon gezeigt. Dazu wird exemplarisch ein Modell
eines Kleingerites verwendet. In dieses Gerit werden drei bzw. vier Inverted-
F Antennen integriert. Der Einsatz dieser integrierten Antennen in MIMO-
Systemen sowohl im Indoor- als auch im Outdoor-Bereich wird analysiert.
Es zeigt sich, dass leistungsfahige und gleichzeitig kompakte Antennenarrays
aufgebaut und integriert werden kénnen.

Kapitel 8 schlieftt die Arbeit mit einer Zusammenfassung.
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2 MIMQO, Antennen und Kanale

Im folgenden Kapitel werden die Grundlagen, auf denen diese Arbeit basiert,
erlautert. Zundchst wird eine Zusammenfassung der wichtigsten informations-
theoretischen Zusammenhinge von MIMO-Systemen gegeben. Die maximale
Kapazitat nach Shannon wird als Bewertungsmaf fiir MIMO-Systeme einge-
flihrt.

Antennen und Kanile sind die Kernkomponenten eines MIMO-Ubertragungs-
systems aus hochfrequenztechnischer Sicht. Deswegen werden hier beide in
einem Unterkapitel eingefithrt und behandelt. Die Antennen werden sowohl
klassisch im Fernfeld beschrieben als auch mit Kopplungseffekten zwischen
den Antennen fiir kleinen Antennenabsténde.

Kanéle in verschiedenen Szenarien erlauben es, ein breites Anwendungsspek-
trum der MIMO-Systeme zu simulieren und zu analysieren. Eine Frage von
besonderer Bedeutung stellt die Leistungsnormierung der Kanéle dar, da es
oft nur durch eine geeignete Normierung moglich ist, gezielt den Einfluss
einzelner Kanalparameter zu analysieren. Andererseits stellt jede Normie-
rung der Kanéle eine Manipulation dar, deren Folgen diskutiert werden. Ab-
schlieRend werden das fiir die MIMO-Ubertragungskanalmessungen verwen-
dete Messsystem und -verfahren erldutert.

2.1 MIMO-Systeme

MIMO-Systeme werden systemtheoretisch durch eine Kanalmatrix mit Uber-
tragungsfunktionen beschrieben. Aus dieser Matrix léasst sich die maximale
Kapazitit eines MIMO-Systems ableiten, wie im Folgenden gezeigt wird.

11
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2.1.1 Kanalmatrix

Ein Ubertragungskanal mit einer Sende- und einer Empfangsantenne ist ein
lineares und zeitvariantes System. Folglich wird es durch eine zeitvariante
Ubertragungsfunktion im Frequenzbereich [GW98] beschrieben. Diese Band-
pass-Ubertragungsfunktion' ergibt sich aus dem Verhiltnis der komplexen
Spannungen U an den Toren der Sende- und Empfangsantenne.

hes(t, f) = Ts(f) (2.1)

Diese Ubertragungsfunktion ist allgemein sowohl zeit- als auch frequenzab-
héingig. Bei den hier angestellten MIMO-Systemsimulationen werden einzelne
diskrete Zeitpunkte betrachtet. Verschiedene sich zeitlich &ndernde Kané-
le werden durch einen groffen Umfang an Kanalrealisationen berticksichtigt.
Geht man von nicht frequenzselektivem Schwund aus, d. h. wird innerhalb
der betrachteten Systembandbreite keine Frequenzabhéingigkeit angenommen
oder wird ein breites Spektrum in frequenzunabhéngige Kanéle aufgeteilt, so
geht die frequenzabhingige Ubertragungsfunktion in einen Ubertragungskoef-
fizienten iiber. Die Ubertragungskoeffizienten h zwischen allen M Sende- und
allen N Empfangsantennen eines MIMO-Systems werden in der Kanalmatrix
H zusammengefasst, siehe Bild 2.1.

hit -+ him
H = Lo (2.2)
hyi -+ hnwum

hpm beschreibt den Ubertragungskoeffizienten fiir die n-te Empfangsantenne
und die m-te Sendeantenne mit n = 1..N und m = 1..M. Damit beschreibt
folgende Gleichung das Ubertragungsverhalten eines MIMO-Systems

j=Hs+17 (2.3)

d.h. der Sendesignalvektor § wird mittels der Matrix H auf den Empfangs-
signalvektor ¢/ abgebildet, zuziiglich des Rauschvektors 7. 7 setzt sich zu-
sammen aus der Interferenz im Kanal, d.h. Storsignalen, die auf das Em-
pfangsarray einfallen, und dem Rauschen mit unabhéngig voneinander Gauss-
verteilten Elementen in 77 der Varianz o2. Im Gegensatz zum Rauschen sind

Im Folgenden kurz: Ubertragungsfunktion
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2.1 MIMO-Systeme

@~
B~
B

Bild 2.1: Aufbau der Kanalmatrix H eines 3 x 3 MIMO-Systems.

die Interferenzsignale an den einzelnen Empfangsantennen miteinander korre-
liert. Die Kanalmatrix enthélt alle relevanten Informationen iiber den Kanal
und erlaubt, eine Kapazitit im Sinne von Shannon anzugeben.

2.1.2 Kapazitit mit und ohne Kanalkenntnis am Sender

Die Kapazitit eines MIMO-Ubertragungskanals ist nach [FFLVO01] gegeben

durch?
det (HR,H' + R,,)
C= 1 2.4

(R, T§?§3<PT} 082 < det (Ry,) (24)

wobei Ry = {s"f} die Kovarianzmatrix der als Gauss-verteilt angenomme-
nen Sendesignale s ist. Die Kapazitdt ergibt sich aus der Kanalmatrix H,
der Kovarianzmatrix der Sendesignale R und der Rauschkovarianzmatrix
R,. Die Summe der Elemente der Hauptdiagonalen von Rg, d.h. die Spur
Tr(Rs), ist die gesamte Sendeleistung, die kleiner als eine maximal zuléssi-
ge Sendeleistung Pr sein muss. Dies bedeutet Tr(Rs) < Pr. R,, = E{ai'}
ist die Kovarianzmatrix des Rausch- und Interferenzvektors 7. Ohne Interfe-
renz geht sie fiir unabhingig voneinander Gauss-verteilte Rauschsignale mit
der gleichen Varianz o2 an allen Empfangsantennen in o?E iiber®. Mit der
Annahme, dass keine Interferenz auftritt, folgt aus Gleichung (2.4) fir die

2()t bedeutet konjugiert komplex transponiert und Tr(-) steht fiir Spur, engl. trace, E{-}
bezeichnet den Erwartungswertoperator.
3E bezeichnet die Einheitsmatrix.
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Kapazitét, siehe [CTKV02],

(2.5)

C = max log, det (E + 5
o

HR Hf
"~ {R.:Tr(R.)<Pr}

Die Wahl der Verteilung der Sendeleistung auf die Antennen d.h. die Wahl
der Kovarianzmatrix Ry des Sendesignalvektors s und damit die Kapazitét
ist abhéngig von der Kanalkenntnis am Sender.

Ist der Kanal am Sender nicht bekannt, so ist die einzig sinnvolle Lésung die
Sendeleistung gleichmiéifig auf alle Sendeantennen zu verteilen. Dies fiihrt zur
bekannten Kapazititsformel nach Foschini [FG98|

_ Pr_omt
C = log, det <E + UQMHH ) (2.6)

Ist der Kanal am Sender bekannt, so kann die Ubertragung auf mehrere or-
thogonale, d.h. voneinander unabhingige, Subkanile aufgeteilt werden. Uber
jeden Subkanal kénnen Daten unabhéngig von den anderen Subkanélen iiber-
tragen werden. Mathematisch bedeutet dies, dass die Kanalmatrix diagona-
lisiert wird. Die Singulérwertzerlegung von H fiihrt auf

H=USV' (2.7)

U und V sind die unitéiren* links- und rechtsseitigen Singulirmatrizen. S ist
eine Diagonalmatrix mit den Singuldrwerten. Durch Auflésen der Gleichung
nach S und Ausnutzung der Unitaritit folgt

S =UHV (2.8)

Durch Gleichung (2.8) wird die Diagonalisierung des Kanals deutlich. V und
Ut sind die Beamformingmatrizen am Sender und Empfiinger. Das bedeutet,
die Sende- bzw. Empfangssignale werden mit den Elementen von V und U
gewichtet. Dies soll anhand eines Beispiels verdeutlicht werden. Angenommen
wird ein Szenario mit vier Pfaden zwischen dem Sende- und Empfangsarray.
Beide Arrays bestehen aus jeweils fiinf A/2-Dipolen mit A/2 Antennenab-
stand. Bild 2.2 zeigt die Richtcharakteristiken der ersten drei Subkanéle am
Sender und Empfinger des 5 x 5 MIMO-Systems. Sie ergeben sich aus den

4Eine Matrix A heifit genau dann unitir, wenn AAT = E gilt.
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—— 1. Subkanal
- -- 2. Subkanal
‘== 3. Subkanal ,

— 1. Subkanal °
- -- 2. Subkanal 120
== 3. Subkanal

150+ Lok = ’ 150,

(a) Sendearray (b) Empfangsarray

Bild 2.2: Beispiele der Richtcharakteristiken der ersten drei Subkanile eines
Sende- und Empfangsarrays fiir ein 5 x 5 MIMO-System. Gleiche
Buchstaben an den Pfeilen kennzeichnen den selben Pfad an Sender
und Empfanger.

Beamformingmatrizen U am Empfinger und V am Sender. Das Sendesignal
s; des i-ten Subkanals wird dabei auf die Sendeantennen aufgeteilt. Vor dem
Senden wird es fiir die m-te Sendeantenne mit V;,,, multipliziert. Das dazuge-
hérige Empfangssignal y; wird im Empfanger an der n-ten Antenne mit U},
multipliziert. Die Pfeile in Bild 2.2 geben die Sende- und Empfangsrichtung
der Pfade fiir das Beispielszenario an. Die Pfeillingen stehen fiir den nor-
mierten Kehrwert der Pfadddmpfung. Gleiche Pfeile in Bild 2.2 (a) und (b)
stehen fiir den selben Pfad (mit Grofbuchstaben gekennzeichnet). Deutlich
zu erkennen ist, wie ein Subkanal einem oder mehreren Pfaden zugeordnet
wird. In komplexeren Szenarien mit vielen Pfaden ist die Zuordnung der Pfa-
de zu den Subkanélen oft nicht so eindeutig wie in obigem Beispiel.

Die Quadrate der Singuldrwerte in S entsprechen den Gewinnen der Sub-
kanile, d.h. 1/S% ist die Dimpfung des i-ten Subkanals. Des Weiteren sind
die Eigenwerte von HH' gleich den Quadraten der Singuldrwerte in S, siehe
[BS85].

15



2 MIMO, Antennen und Kanéle

Py V11
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Bild 2.3: Abstraktes Blockschaltbild eines 2 x 3 MIMO-Systems mit Kanal-
kenntnis am Sender.

Gleichung (2.4) vereinfacht sich durch Anwendung der Singuldrwertzerlegung
7u

min(N,M) p52
C= max lo 1+ ﬁ) 2.9
iy 2 (142 29)

wobei p; den dem i-ten Subkanal zustehenden Anteil der Sendeleistung be-
schreibt. Die optimale Verteilung der Sendeleistung, beschrieben durch p),
auf die Subkanile und damit indirekt auch auf die Antennen ist gegeben
durch das Maximierungsproblem in Gleichung (2.9) unter der Annahme, dass
der Kanal H am Sender bekannt ist. Die Losung dieses Optimierungspro-
blems beschreibt der so genannte Waterfilling Algorithmus, siehe [And00]
und [KBJRO1] bzw. mit Beriicksichtigung von Interferenz [FLFV00]. Fiir den
jedem Subkanal zustehenden Leistungsanteil p; der Gesamtsendeleistung Pr

ergibt sich damit®
o2\ "
pi = (V - §> (2.10)

wobei die Unbekannte v so gewéhlt wird, dass Y p; = Pr erfiillt ist. Bild 2.3
zeigt ein Blockschaltbild eines 2 x 3 MIMO—SysZtems mit orthogonalen Sub-

5 _Ja, a>0
(OZ)+ - {O, sonst

16



2.1 MIMO-Systeme

kanélen und Leistungsregelung fiir jeden Subkanal. Dabei werden die Signale
s1 und s, der beiden Subkanéle zunéchst durch p; und ps in der Leistung
geregelt und anschlieffend auf die Antennen verteilt. Durch die Multiplikati-
on der Signale mit den Elementen von V und UT wird das Beamforming am
Sender und Empfanger fiir jeden Subkanal durchgefiihrt.

Im Gegensatz zu SISO-Systemen, d.h. Ubertragungssystemen mit je einer
Sende- und Empfangsantenne (single input single output), kann einem MIMO-
System fiir ein bestimmtes SNR nicht eine Kapazitit zugeordnet werden, da
die Kapazitdt sowohl vom SNR als auch von der Struktur und den Korrelati-
onseigenschaften von H abhéngt. Die Kapazitéit eines MIMO-Systems kann
deswegen fiir ein bestimmtes SNR nur statistisch beschrieben werden. Als
Kennwert der Kapazititsverteilung hat sich die 10% Ausfallkapazitit C'10%
etabliert. Sie ist definiert als®

prob{C < C1%} = 10% (2.11)

und ist der Kapazitatswert, der in 90% aller Félle iiberschritten wird.

Bei dem beschriebenen Verfahren basierend auf orthogonalen Subkanélen und
Waterfilling wird von instantaner Kanalkenntnis ausgegangen, d.h. der Kanal
ist zu jedem Zeitpunkt am Sender vollstédndig bekannt. Dies setzt eine fehler-
freie, permanente Kanalschitzung voraus. In FDD-Systemen muss der Kanal
sowohl im Uplink als auch im Downlink geschétzt werden. Bei TDD-Systemen
kann die Reziprozitit des Ubertragungskanals ausgenutzt werden. Eine Ka-
nalschitzung in eine Ubertragungsrichtung ist damit ausreichend. Allerdings
kann auch mit partieller bzw. Langzeit-Kanalkenntnis gearbeitet werden, sie-
he [INO2| und [KJUNO2|, wodurch die maximal erreichbare Kapazitét, je nach
Zeitvarianz des Kanals, leicht abnimmt.

Bei einem Vergleich der Systeme mit und ohne instantane Kanalkenntnis
am Sender zeigt sich, dass bei hohem SNR die Unterschiede in der Kapazitét
gering sind. Bei abnehmendem SNR nehmen die Unterschiede jedoch zu, siehe
[CTKV02]. Bild 2.4 zeigt die 10% Ausfallkapazitit fiir verschiedene MIMO-
Systeme mit und ohne Kanalkenntnis am Sender. Die Kanalmatrizen bestehen
dabei aus unkorrelierten Rayleigh-verteilten Ubertragungskoeffizienten mit
gleicher mittlerer Leistung.

6prob steht fiir Wahrscheinlichkeit, engl. probability
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60 T .
- = - 4x4, Waterfilling
8x8, Waterfilling
50| — 4x4, gleichmaRig PT 4

8x8, gleichmaRig P
| L=~ SISO

10% Ausfallkapazitat in bit/s/Hz

SNR in dB

Bild 2.4: Kapazitdt verschiedener MIMO-Systeme mit und ohne Kanalkennt-
nis am Sender fiir unkorrelierte Rayleigh-verteilte Kanalkoeffizien-
ten.

2.1.3 Korrelation und Struktur der Kanalmatrix

Die maximale Kapazitit eines MIMO-Systems nach Gleichung (2.4) ist vom
SNR und den Korrelationseigenschaften der Kanalmatrix H abhéngig. Fir
die Bewertung der Korrelationseigenschaften werden verschiedene Korrelati-
onskoeffizienten benutzt. Der komplexe Korrelationskoeffizient p.o., zwischen
zwel Ubertragungskoefﬁzienten hij und hy; mit dem Mittelwert 0 ist definiert
als, siehe [CRSJP98]

N i U7
V B} By}

(2.12)

und der Leistungskorrelationskoeffizient als
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2.1 MIMO-Systeme

_ E{|hi;[?[haa|*}
VE{IRij2[hig PYE{ Ry P haa 2}

pp (2.13)

Der Leistungskorrelationskoeffizient ist nach [VA87| das Betragsquadrat des
komplexen Korrelationskoeffizienten. Der ebenfalls haufig verwendete Korre-
lationskoeflizient pe,, der Amplitude von h ergibt sich aus | pem|2 ~ pp, siehe
[PS60]. Wird die Korrelation zwischen allen Kanalkoeffizienten von H berech-
net, resultiert die Korrelationsmatrix mit der Dimension (NM x NM). Fiir
die Untersuchung von Antennenarrays fiir MIMO-Systeme werden haufig nur
die Sende- bzw. Empfangskorrelationskoeffizienten fiir das Array angegeben.
Dies sind die Korrelationskoeffizienten zwischen hy; und hy; fiir den Sendefall
und A, und hj fiir den Empfangsfall.

Die Erfahrung zeigt, dass hohe MIMO-Ubertragungskapazitéiten fiir Systeme
ohne Kanalkenntnis am Sender erreicht werden, wenn die Korrelation zwi-
schen allen Ubertragungskoeffizienten gering ist, d.h. wenn die Korrelations-
matrix von H einer Einheitsmatrix dhnelt bzw. die Kovarianzmatrix Diago-
nalform hat”. In [JB03| wird dies fiir MIMO-Systeme ohne Kanalkenntnis am
Sender fiir die mittlere Kapazitat explizit bewiesen. Des Weiteren konnte der
Zusammenhang zwischen Korrelation und Kapazitéit fiir bestimmte asymp-
totische Grenzfille gezeigt werden, siche [CTKV02] und [ONBP02|. Ist der
Kanal am Sender bekannt, so fiihrt eine hohe Korrelation bei sehr niedrigem
SNR zu héheren Kapazitaten als eine niedrige Korrelation. Bei hohem SNR
wiederum sind niedrige Korrelationen besser, sieche [CTKV02] und [IN02].

Unter Struktur der Kanalmatrix wird in dieser Arbeit die Verteilung der Er-
wartungswerte der Betragsquadrate der Kanalkoeffizienten E{|h;;|*} inner-
halb der Kanalmatrix H verstanden. Dieser Erwartungswert beschreibt die
mittlere Démpfung bzw. den mittleren Ubertragungsgewinn zwischen den je-
weiligen Sende- und Empfangsantennen. Sind fiir eine Zeile oder Spalte der
Kanalmatrix alle Elemente E{|h;;|?} klein im Vergleich zu den anderen Ele-
menten, so filhrt dies zu einer reduzierten Kapazitit. Anschaulich bedeutet
dies, dass eine Sende- (Spalte) oder eine Empfangsantenne (Zeile) schlechtere
Ubertragungseigenschaften als die anderen Antennen hat.

"Dies gilt nicht mehr, wenn der Sender Langzeiteigenschaften des Kanals kennt.
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2.1.4 Zusammenhang zwischen MIMO und Diversitat

Der grundlegende Unterschied zwischen MIMO-Systemen und Ubertragungs-
systemen, die Diversitdt im klassischen Sinne, siehe z.B. [Jak74] und [FJ94],
ausnutzen, liegt in der parallelen Ubertragung verschiedener Datenstréme
bei der gleichen Frequenz und zur gleichen Zeit bei MIMO-Systemen. Diver-
sitdt im klassischen Sinne wird dazu genutzt, das SNR des Empfangssignals
zu verbessern. Bei MIMO hingegen werden die hohen Datenraten durch das
parallele Ubertragen mehrerer Datenstrome (Multiplexing) und gleichzeitiger
Ausnutzung der Diversitéat erreicht. Der sich daraus ergebende Multiplexing-
Gewinn sinkt allerdings mit dem SNR. Bei kleinem SNR kann reine Diversitat
im Sinne von Maximum Ratio Combining auf beiden Seiten des Kanals bes-
ser sein als eine Multiplexiibertragung mit MIMO ohne Kanalkenntnis am
Sender. Ist in diesem Fall Kanalkenntnis am Sender vorhanden, so teilt der
Waterfilling Algorithmus dem besten Subkanal die gesamte Sendeleistung zu.
Das MIMO-System reduziert sich auf ein System mit beidseitigem Beamfor-
ming. Weitere Details zu dieser Thematik sind unter [GVKO02] und [ZT03] zu
finden.

2.2 Antennenarrays

Antennen sind das Bindeglied zwischen dem Kanal und der Hochfrequenz-
schaltung. Sind die Absténde zwischen den Antennen innerhalb eines Anten-
nenarrays ausreichend grof, wie dies z.B. an Basisstationen realisiert werden
kann, so kénnen die Antennen als voneinander unabhéngige Einzelstrahler
modelliert werden. Hierzu kénnen die von SISO-Systemen bekannten klassi-
schen Modellierungsansétze gewéhlt werden. Der Einfluss der Antennentopo-
logie und der Richtcharakteristik auf MIMO-Systeme bei grofen Antennen-
abstdnden wird in [WW02] behandelt.

Gegenstand dieser Arbeit sind kompakte Antennenarrays. Die Modellierung
und Analyse kompakter Antennengruppen ist von besonderer Schwierigkeit,
da die Antennen nicht als Einzelelemente, sondern als ein gekoppeltes System
agieren. Die auftretenden Kopplunsgeffekte sind vielfdltig und werden nach
der Einfithrung der klassischen Antennenkenngréfsen erlédutert.
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2.2.1 Kilassische Beschreibung der Antennen

Bei der klassischen Beschreibung der Antennen fiir Kommunikationssysteme
sind die Fernfeldeigenschaften entscheidend. Im Folgenden werden die Begrif-
fe komplexe Richtcharakteristik, Gewinn und mittlerer effektiver Gewinn, wie
sie in dieser Arbeit verwendet werden, erklart.

Die polarimetrische komplexe Richtcharakteristik C einer Antenne im Ur-
sprung eines Kugelkoordinatensystems ist definiert als die ortsabhéngige elek-
trische Feldstiarke E(1),), normiert auf ihr Maximum bei einem festen Ab-

stand 7 im Fernfeld zum Phasenzentrum der Antenne 8
= E r, ), 9)elkor
G, = —otd)
masx{|E(r, v, )} |
= Cu(,9) -8+ Colw,0) - & (2.14)

Der Term e’*o7 sorgt dabei fiir die Unabhéngigkeit der Phase von C vom Ab-
stand r zum Phasenzentrum der Antenne. C' beschreibt die Amplitude und
Phase der polarimetrischen Richtcharakteristik.

Der Antennengewinn G“ einer Antenne ist das Verhiltnis der maximalen
Leistungsdichte des abgestrahlten Feldes zur Leistungsdichte eines verlust-
freien isotropen Kugelstrahlers fiir einen bestimmten Radius im Fernfeld.’

pmax{| E(r, ¢, 9)[}?
ZroPr

GA = 2nr (2.15)

T —00

Das bedeutet, dass beim Antennengewinn im Gegensatz zum Richtfaktor
einer Antenne Verluste in der Antenne beriicksichtigt werden. Weitere De-
tails zum Antennengewinn und zur Richtcharakteristik sind zu finden z.B. in
[Bal82] und [GW98].

Der mittlere effektive Gewinn (MEG, engl. mean effective gain) ist ein Mafs,
das den oben definierten Antennengewinn G und die raumliche Anpassung
der Richtcharakteritik an den Kanal kombiniert. Der MEG ist definiert als

8ko = % ist die Wellenzahl im Freiraum.

9 Zro = % = 12072 ist der Freiraumwellenwiderstand.
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das Verhéltnis der Mittelwerte der Empfangsleistungen Pg pyr einer zu un-
tersuchenden Antenne zum Mittelwert der Empfangsleistung einer bekannten
Antenne Pg ;, z.B. eines Dipols, wenn beide Antennen im gleichen Kanal mit
der gleichen Sendeantenne verwendet werden.

GMEG _ E}{E}EDEDU}T} (2.16)

Diese Definition geht zuriick auf [AH77, Tag90| und [FJ94|. Am einfachsten
ist der MEG messtechnisch zu bestimmen. Dabei wird die Empfangsleistung
beider Antennen bei einer groften Zahl an Messpunkten bestimmt und vergli-
chen. Der Vorteil des MEG gegeniiber dem Antennengewinn ist, dass beurteilt
wird, wie gut die Richtcharakteristik einer Antenne auf einen Kanal und des-
sen relevanten Pfade, siehe Kapitel 2.3.1, ausgerichtet ist. Die Definition des
MEG wird in dieser Arbeit in Kapitel 3.4.2 auf Arrays erweitert.

2.2.2 Kopplungseffekte

Kopplungseffekte zwischen Antennen sind auf Wechselwirkungen in der Regel
zwischen den Nahfeldern der Antennen zuriickzufiihren. Fiir die Untersuchung
kompakter Arrays fliir MIMO-Systeme miissen diese Effekte berticksichtigt
werden. Sie kénnen wie folgt beschrieben werden.

Ein Antennenarray mit () Antennen wird als ein lineares Netzwerk betrach-
tet, siehe [Kra88]. Hierin sind alle Antennen des Antennenarrays an ihren
Speisetoren durch Impedanzen miteinander verbunden, die in der Antennen-
impedanzmatrix Z“ mit der Dimension (Q x Q) dargestellt werden.

A
Za - Z o
zh=| (2.17)
A A
Z8 o Zbo
Die Impedanzen auf der Hauptdiagonalen Z;? entsprechen den Eigenimpe-
danzen der Antenne. Die Eigenimpedanz einer Antennen wiederum entspricht
der Eingangsimpedanz, wenn die Antenne von ihrer Umwelt isoliert betrach-

tet wird. Dies bedeutet, dass sich die Eingangsimpedanz einer Antennen in
einem Array in Abhéngigkeit aller Antennen des Arrays éndert. Die anderen
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2.2 Antennenarrays

Elemente der Impedanzmatrix Z;?,
impedanzen. Z*# ist auf Grund der Reziprozitit symmetrisch. Die Antennen-
impedanzmatrix Z* geht auf [Car32| zuriick. Sie wird im Laufe dieser Arbeit

héufig Anwendung finden.

i # j sind die sogenannten Kopplungs-

Alle Antennen seien nun zusétzlich mit einem Lastnetzwerk verbunden. Zu-
néchst bestehe das Lastnetzwerk nur aus Impedanzen, die direkt mit den
Antennen verbunden sind. Folglich gibt es keine Kopplung zwischen den Last-
impedanzen. An jede Antenne ist somit die Lastimpedanz Z” angeschlossen,
d.h. die Lastimpedanzmatrix Z” ist eine Diagonalmatrix. Es ergeben sich
die folgenden Maschengleichungen, wobei 4 ein auf die Antennen einfallendes
Signal darstellt.

ZL(@xQ)7 = _7A4@QxQ7 1 i (2.18)

ZE i, ist die Empfangsspannung in der Last, die an Antennen k angeschlos-
sen ist. Das Produkt Z} i; beschreibt, welcher Beitrag der Empfangsspannung
an der Antenne k anliegt, wenn in Antenne [ der Strom 4; eingespeist wird.
Eine Verallgemeinerung des Lastnetzwerkes, so dass auch innerhalb der Last
Kopplungseffekte auftreten kénnen, folgt in Abschnitt 3.1.

Durch diese Netzwerkmodellierung der Antennen ist es moglich, die Verén-
derung des Signalfluss innerhalb des Arrays und der Eingangsimpedanzen
durch Kopplungseffekte zu beriicksichtigen. Fiir ideale lineare Antennen kon-
nen die Kopplungs- und Eigenimpedanzen analytisch berechnet werden, siehe
[Kra88|. Fiir alle anderen Antennentypen muss ein Simulations- oder Mess-
ansatz gewahlt werden.

Neben der Beeinflussung des Signalflusses im Antennennetzwerk kommt es
zu anderen Effekten auf Grund der Kopplung. Die Richtcharakteristiken und
Antennengewinne der Antennen &ndern sich. Da benachbarte Antennen wie
Reflektoren und Direktoren wirken bzw. Abschattungen durch einzelne An-
tennenelemente des Antennenarrays entstehen, wird die Richtcharakteristik
einer einzelnen Antenne im Array gegeniiber einer isolierten Antenne ver-
zerrt. Die Beeinflussung des Antennengewinns ist von besonderer Bedeutung,
da bei kleinen Antennenabstédnden die von einer Antenne gesendete bzw. em-
pfangene Energie von den benachbarten Antennen direkt absorbiert werden
kann. Bei kleiner werdenden Antennenabsténden zwischen omnidirektionalen
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Antennen erhoht sich in der Regel der Antennengewinn zunéchst, da die be-
nachbarten Antennen zu einer fokussierten Abstrahlung fithren. Dieser Effekt
wird z.B. bei Yagi-Uda Antennen ausgenutzt, um hohe Antennengewinne zu
erzielen. Wiahrend die Richtcharakteristik fiir sehr kleine Antennenabstén-
de wieder omnidirektional wird, bricht der Antennengewinn véllig ein, weil
benachbarte Antennen die Energie absorbieren. Dieses Phdnomen wird in
Kapitel 4.2.1 detailliert erértert und an einem Beispiel gezeigt. Sowohl die
klassischen Antennenkenngrofien als auch sdmtliche Kopplungseffekte wer-
den durch eine Streuparametermodellierung des Antennenarrays in MIMO-
Systemsimulationen eingebracht, sieche Kapitel 3.1.2.

2.2.3 Antennentypen

Fiir den Einbau in kompakte Antennenarrays kommen lediglich kleine An-
tennen in Frage. In tragbaren Kleingerdten werden héufig lineare Antennen,
d.h. Monopole und Dipole [AKWJ97], Schleifenantennen [BKTB97] sowie
Inverted-F Antennen [SWKWO03| und Modifikationen davon [Heb01] einge-
setzt. Alle diese kleinen Antennen haben prinzipiell eine geringe Richtwir-
kung, strahlen nahezu omnidirektional und werden in ihren Eigenschaften
sehr stark durch die Umgebung des jeweiligen Einbauortes beeinflusst. Aus
diesem Grund werden in den ersten Kapiteln dieser Arbeit A/2-Dipolantennen
exemplarisch verwendet. Sie zeichnen sich durch die typische omnidirektionale
Richtwirkung im Azimut aus und lassen sich zudem in bestimmten Mafe ana-
lytisch beschreiben. Der Einfluss der Einbauumgebung der Antennen sowie
Inverted-F Antennen werden in Kapitel 7 diskutiert.

2.3 Kanalmodelle und Messungen

Fiir die korrekte Beschreibung von MIMO-Systemen ist eine realitédtsnahe
und detaillierte Beschreibung der Kanéle notwendig. Diese Beschreibung geht
iiber viele herkdmmliche Kanalmodelle hinaus, da richtungsabhéngige Infor-
mationen {iber den Kanal benétigt werden. Die Verteilungsdichtefunktion
der Leistung iiber dem Azimutwinkel wird als Leistungs-Azimut-Spektrum
und iiber dem Elevationswinkel als Leistungs-Elevation-Spektrum bezeich-
net. Der Kennwert dieser Verteilungsdichtefunktionen ist deren Standard-
abweichung, die Winkelspreizung genannt wird. Messungen der Leistungs-
Winkel-Spektren sind zu finden in [PMF97, PMF98, LKT*02|. Durch die
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Messungen zeigt sich, dass das Leistungs-Azimut-Spektrum haufig Laplace-
verteilt ist [LKT102|. Fiir das Elevations-Spektrum sind keine eindeutigen
Angaben in der Literatur zu finden. Da jedoch die Winkelspreizung in der
Elevation i.d.R. klein ist, spielt die genaue Verteilungsdichtefunktion eine un-
tergeordnete Rolle. In [ZFWO02] wird eine Sinus-Verteilung, ansonsten meist
eine Gauss-Verteilung angenommen.

In den letzten Jahren sind eine Vielzahl von MIMO-Kanalmodellen entstan-
den. Der einfachste Ansatz fiir ein Kanalmodell ist, unkorrelierte Rayleigh-
verteilte Ubertragungskoeffizienten mit gleicher Varianz zu wihlen, um die
Kanalmatrizen zu erzeugen [FG98|. In realistischen Szenarien zeigt sich je-
doch, dass unkorrelierte Ubertragungskoeffizienten zu einer zu optimistischen
Bewertung der MIMO-Systeme fiithren. Aus dieser Beobachtung heraus er-
gibt sich eine zweite Gruppe von Kanalmodellen. Hier wird versucht, direkt
die Korrelation zwischen den Ubertragungskoeffizienten zu generieren, z.B.
mit Hilfe des Kronecker-Produkts, sieche [PAKMO00] und [KSP*02|. Dieser
Ansatz fiihrt bereits zu relativ guten Ergebnissen beim Kapazitatsvergleich
zwischen Messungen und Simulationen [YBOBO02], jedoch nur fiir eine geringe
Antennenanzahl (< 4), siche [RAWT03]. In [OHW 03] wurde gezeigt, dass
der Kronecker-Produkt Ansatz oft zu einer Kapazitdtsunterschitzung und zu
iiberschétztem Diversitatsgewinn fiihrt.

Die besten Ergebnisse beim Vergleich zwischen Messung und Kanalsimula-
tion wurden bisher mit pfadbasierten Kanalmodellen erreicht, auf die im
Folgenden detailliert eingegangen wird. Anschliefend werden die in dieser
Arbeit verwendeten pfadbasierten Indoor- und Outdoor-Kanalmodelle vorge-
stellt und das verwendete Messsystem fiir MIMO-Ubertragungskanile einge-
flihrt.

2.3.1 Pfadbasierte und richtungsauflésende Kanalmodelle

Als Alternative zu den oben genannten Kanalmodellen kommen die pfadba-
sierten Anséitze von Modellen, die von Ray-Tracing Simulationen abgeleitet
sind, bis zu geometrisch stochastischen Modellen in Frage. Bei diesen An-
sétzen wird versucht, die physikalischen Ausbreitungsmechanismen wie Beu-
gung, Brechung, Reflexion, Transmission, Streuung und Absorption fiir die
einzelnen Ausbreitungspfade zwischen Sender und Empfanger zu beriicksich-
tigen. Die einzelnen Ausbreitungspfade werden strahlenoptisch analysiert.

25



2 MIMO, Antennen und Kanéle

Dazu miissen alle geometrischen Abmessungen der Gegenstéinde im Kanal
elektrisch grof fiir eine gegebene Frequenz sein. Ein Uberblick iiber aktuel-
le richtungsauflésende und pfadbasierte Kanalmodelle ist in [ECST98] und
[SMBO01] gegeben.

Jedes Szenario bzw. jede Kanalrealisation wird bei einem pfadbasierten Ka-
nalmodell durch eine gewisse Anzahl verschiedener Ausbreitungspfade be-
schrieben. Die einzelnen Pfade v = 1..Y eines Ubertragungskanals besitzen
eine Verzogerungszeit 7,, die sich aus der Wegldnge des Pfads ergibt. Des
Weiteren werden die Sende- und die Empfangsrichtung Qg und Qp fiir die
richtungsauflésende Beschreibung benétigt. Das Ubertragungsverhalten eines
Pfads wird durch die vollpolarimetrische Pfadiibertragungsmatrix

(2.19)

L, (t f) = (Fw(t,ﬂ Rw(tf))

Lyo(t, f) Tyy(t, f)

gegeben. Die vier Matrixelemente beschreiben jeweils den komplexen Uber-
tragungsfaktor der einzelnen Pfade fiir beide Copolarisationen I'yy und I'y.
und beide Kreuzpolarisationen I'yy, und I'yy. Hieraus ergibt sich die Uber-
tragungsfunktion i gg mit den in Kapiteln 2.2.1 und 2.2.2 definierten Anten-
nenkenngrofen fiir ein SISO-System, [GW98].

Re{Zp}

A 2 e o .
Re{Z?} <_> GgGg’l Z CE (QEU) Ty - CS(QSU)

hes(t, f,QE,Qs) = \/ =

v=1

(2.20)

Wie in [SGWJO01], [CTKV02]|, [FWWO03| und [TSP03| gezeigt, eignet sich
Ray-Tracing zur Simulation von MIMO-Systemen. Da allerdings oft nicht alle
relevanten Pfade gefunden werden, neigt Ray-Tracing zu einer leichten Un-
terschitzung der Kapazitéaten. Der Vergleich mit feldtheoretischen Simulati-
onsverfahren zeigt, dass in der Regel 20 bis 30 Pfade fiir die MIMO-Kapazitét
relevant sind, siehe [WJ03|. Obwohl schwach ausgeprigte Pfade oft nur wenig
zur Kanalddmpfung beitragen, bestimmen sie die Korrelationseigenschaften
der Kanalmatrix mit. In einer groffen Anzahl von Veréffentlichungen z.B. in
[ZTKO01] wird gezeigt, dass Ray-Tracing die Pfadeigenschaften Sende- und
Empfangsrichtung (DOD und DOA) genau vorhersagt, was essenziell fiir MI-

26



2.3 Kanalmodelle und Messungen

MO ist. In [WJ02a| sowie in [WFWO02] werden verschiedene pfadbasierte sto-
chastische“Kanalmodelle mit MIMO-Messungen verglichen und es zeigt sich
eine gute Ubereinstimmung.

Ein Problem bei der Anwendung von Ray-Tracing fiir die Simulation von
MIMO-Kanélen ist die Rechenzeit, da fiir jede Sende- und Empfangsanten-
nenkombination eine neue Simulation durchgefiihrt werden muss. Die Kom-
plexitdt und damit Rechen- bzw. Simulationszeit pfadbasierter Ansétze hangt
stark von den jeweiligen zu Grunde liegenden Modellen und ihrem Einsatz-
gebiet ab. Ray-Tracing, basierend auf exakten Vektordaten einer bestimmten
Umgebung, ist sehr aufwéndig und komplex im Vergleich zu statistischen Mo-
dellen, wie z.B. [Sva02al, [FMB9S], bei denen keine genauen Topologien be-
riicksichtigt werden. Im Folgenden wird eine Methodik erklart, die es erlaubt,
die Wellenausbreitung von SISO auf MIMO zu extrapolieren. Dadurch kann
z.B. in Ray-Tracing Simulationen deutlich an Rechenzeit gewonnen werden,
da nur der SISO-Fall simuliert werden muss. Des Weiteren kénnen mit die-
ser Methodik richtungsauflésende Kanalmodelle fiir den SISO-Fall auf MIMO
erweitert werden.

2.3.2 Extrapolation von SISO auf MIMO

Die Extrapolation wird im Folgenden am Beispiel des Empfangsantennen-
arrays erldutert, ldsst sich jedoch ohne Einschrankung auf das Sendeanten-
nenarray anwenden. Eine wichtige Annahme fiir die Extrapolation ist, dass
die selben ebenen Wellen mit anderen Worten Pfade an allen Sende- bzw.
Empfangsantennen vorhanden sind. Dies bedeutet, dass davon ausgegangen
wird, dass die Antennenabstinde innerhalb der Arrays gering sind. Ist be-
kannt, aus welcher Richtung (v, v, ) der Pfad v an der Antenne (n = 1) mit
dem Ortsvektor 77 des zu Grunde liegenden SISO-Systems ankommt, so ldsst
sich der Phasenunterschied zu einer beliebigen Antenne (n = 2..N) mit dem
Ortsvektor Z,, des MIMO-Systems berechnen'®

T
€08 Yy, sin 1y,

App, = | sint, sind, (1 — Zp) (2.21)

cos Uy,

10Das Koordinatensystem ist in Bild 2.5 gegeben.
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2 MIMO, Antennen und Kanéle

Bild 2.5: Extrapolationsmethode und Koordinatensysteme

Bild 2.5 zeigt den Einfall einer ebenen Welle mit der Ausbreitungsrichtung k
auf zwei Antennen und den sich daraus ergebenden Phasenunterschied Apg.
Der Unterschied der Amplituden A der ebenen Wellen bzw. Pfade an den
einzelnen Antennen des Empféngers kann bei identischen Antennen im Ar-
ray vernachlissigt werden''. Sind die Antennen nicht identisch, muss eine
Gewichtung mit der Richtcharakteristik und dem Antennengewinn durchge-
flihrt werden. Nach der Berechnung des Phasenunterschieds sowohl am Sen-
der Apg, als auch am Empfianger Apg, fiir jeden Pfad (v = 1..T) folgt die
Extrapolation des entsprechenden Kanalkoeffizienten des MIMO-Systems

e
hom = Y Ay 1899mu I8¢ (2.22)

v=1
mit
Re{Z& } /7 A\? - B
A#m <4—> G$,G3, CF(Qm) Tu-Cs,(Qs,) (223)
Smm

Die messtechnische Verifikation dieses Extrapolationsverfahrens und eine Ab-
schitzung des Giiltigkeitsbereichs ist in [FWWO03] fiir verschiedene Szenarien

HDadurch fallen in Gleichung (2.23) die Indizes n und m weg.
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gegeben. Der Giiltigkeitsbereich betrdgt mehrere Wellenléingen Antennenab-
stand, je nach Winkelspreizung bzw. Szenario. Fiir die in dieser Arbeit rele-
vanten kleinen Antennenabstinde von unter einer Wellenléinge ist eine sehr
gute Ubereinstimmung zwischen der Extrapolation und einer exakten Berech-
nung gegeben.

2.3.3 Indoor-Kanalmodell

Das fiir die Simulationen von Indoor Szenarien in dieser Arbeit verwendete
Kanalmodell ist ein pfadbasiertes stochastisches Modell. Die statistischen Ver-
teilungsfunktionen fiir die einzelnen Kanalparameter wurden aus Ray-Tracing
Simulationen eines realen Gebdudes'? gewonnen. Es ist ein polarimetrisches,
dreidimensionales und richtungsauflésendes Modell. Die Eignung dieses Mo-
dells fiir MIMO-Systemuntersuchungen wurde durch einen Vergleich mit Mes-
sungen sicher gestellt, siche [WFWO02]. Das Leistungs-Azimut-Spektrum wird
durch vier sich iiberlagernde Laplace-Funktionen simuliert. Zwei dieser Funk-
tionen haben eine Winkelspreizung von 26° die anderen von 48°. Jede Laplace-
Funktion steht damit fiir einen Streucluster. Weitere Details zu diesem Ka-
nalmodell sind in [ZFWO02] und [ZFDWO00| zu finden. Die fiir diese Arbeit
relevanten Simulationsparameter sind in Anhang A.1 angegeben.

2.3.4 Qutdoor-Kanalmodell

Fiir die in dieser Arbeit présentierten Simulationen von Outdoor-Szenarien
wurde mittels eines Raytracers [MDDWO00] die Pfade von 2000 verschiedenen
Empfangspositionen und einer Sendeposition bestimmt. Der Raytracer be-
riicksichtigt bei dieser Berechnung maximal fiinf Reflexionen und bis zu zwei
Beugungen an Kanten pro Pfad. Das Szenario ist in Bild 2.6 zu sehen. Es
handelt sich dabei um den Campus der Universitéit Karlsruhe. Auf einem der
hochsten Gebdude sind die Basisstationsantennen 3 m {iber dem Dach plat-
ziert. Der mobile Nutzer bewegt sich iiber das Campus-Gelénde, innerhalb
eines 120°-Sektors der Basisstation. Er hat dabei eine zuféllig verschieden
gewdhlte Orientierung zur Basisstation. Die 2000 verschiedenen Positionen
bilden die statistische Grundlage fiir die Outdoor-Simulationen.

12Die Messungen wurden im Geb&ude des Institut fiir Hochstfrequenztechnik und Elektro-
nik der Universitdt Karlsruhe durchgefiihrt.

29
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Basisstation

Bild 2.6: Outdoor Simulationsszenario

2.3.5 Normierung

Die Kanalmatrix H enthilt alle Informationen iiber einen MIMO-Ubertra-
gungskanal. Die Kapazitit eines MIMO-Systems wird, wenn keine Leistungs-
regelung und eine konstante Sendeleistung angenommen wird, in realistischen
Ubertragungskanilen mit deutlich unterschiedlichen Dampfungen stark vom
SNR beeinflusst. Dabei bleibt der Einfluss der Korrelationseigenschaften von
H vernachléssigbar.

Normierung mit der Frobenius-Norm

Oft ist es gewiinscht, dass die Ubertragungskoeffizienten in einer Kanalmatrix
eine vorgegebene mittlere Dampfung haben, um den Einfluss der Struktur
und der Korrelationseigenschaften der Kanalmatrix getrennt vom Einfluss
des SNR auf die Kapazitit betrachten zu kénnen. Diese mittlere Ddmpfung
der Kanalmatrizen wird durch eine Normierung erreicht,

Hyo = YN 4 (2.24)
|H| F
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wobei ||H||z die Frobenius-Norm ist

1

2

N M
e = [ DD Ihyl® (2.25)

i=1 j=1

Die Ubertragungskoeffizienten einer so normierten Kanalmatrix haben eine
mittlere Dampfung von eins. Durch Wahl der Sende- und Rauschleistung kann
das SNR festgelegt werden. Diese Normierung wird standardméfig eingesetzt,
siehe [WJ01] und [MBFKO1], um Ubertragungskanile zu analysieren. Fiir die
Auswertung von Messungen ist es unumgénglich, die gemessenen Kanalma-
trizen mit der Frobenius-Norm zu normieren, da ansonsten die Kapazitéts-
verteilungen fast ausschlieflich durch die Kanalddmpfungen bzw. das SNR
bestimmt wéren und die Korrelationseigenschaften unberiicksichtigt blieben.

Normierung der mittleren Kanaldampfung

Insbesondere bei der Untersuchung kompakter Antennenarrays ist die Leis-
tungsbilanz'® der Arrays entscheidend fiir die Qualitit des Ubertragungska-
nals. Allerdings 16scht die Normierung der Kanalmatrizen mit der Frobenius-
Norm die Informationen iiber die Leistungsbilanz aus. Werden vollig unnor-
mierte Kanalmatrizen mit stark unterschiedlichen Ddmpfungen betrachtet, so
ist zwar die Information tiber die Leistungsbilanz der Antennenarrays beriick-
sichtigt, aber die Kapazitatsverteilung ist oft nur durch das stark variierende
SNR gegeben. Dieses Problem kann bei Simulationen gelést werden, indem
der Ubertragungskanal getrennt von den Antennen normiert wird. Ziel ist
es, den Kanal so zu normieren, dass ohne Beriicksichtigung der Antenne, d.h.
unter Verwendung von isotropen Kugelstrahlern als Antennen, eine konstante
mittlere Empfangsleistung bei einer konstanten Sendeleistung erreicht wird.
Nach [Kiir93] ergibt sich die mittlere Empfangsleistung aus der Summe aller
Quadrate der Teilkomponenten der elektrischen Feldstérke, unter der Vor-
raussetzung einer in [0, 27| gleichverteilten Phase der Komponenten

A2 2 )2
E{Pp} = ’ E‘ - E2 2.9
{ E} 87TZFO Z 87TZFO Z ( 6)

3Der Begriff Leistungsbilanz wird hier anstatt Effizienz oder Wirkungsgrad verwendet, um
allgemein zu bleiben. Eine Effizienz fiir ein Array kann nur fiir eine konkrete Anregung
der Arrays definiert werden, siehe Kapitel 3.4.
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Die Summe aller elektrischen Teilfelder ergibt sich aus den Feldern aller Pfade.
Hieraus folgt folgende Normierung des Kanals

T
const = Z (Fﬂﬁ,u + Loy + Tyo,o + Pd,lp’v)Q (2.27)

v=1

Werden nach der Normierung des Kanals die Antennen als Gewichte fiir die
einzelnen Pfade beriicksichtigt, so ist die Leistungsbilanz der Antennenarrays
in der Kanalmatrix enthalten. Durch die Wahl der Sende- und Rauschleis-
tung kann ein mittleres SNR bestimmt werden. Ein Vorteil dieser Normie-
rung gegeniiber der Frobenius-Norm ist, dass die statistische Verteilung der
Dampfungen der Kanalmatrizen, die alle Realisierungen der gleichen Sende-
und Empfangspfade sind, durch die Normierung nicht verdndert wird. Die
Verteilungsfunktion der Dampfungen wird lediglich verschoben, da alle Uber-
tragungsfaktoren der einzelnen Pfade gleich gewichtet werden. Die Frobenius-
Norm normiert die Kanalmatrix, d.h. das Ergebnis nach der Superposition
der Pfade. Dies éndert die Verteilungsfunktion der Dampfungen. Insbesonde-
re bei einer geringen Anzahl von Antennen wird die Statistik des schnellen
Schwunds verdndert.

Die Normierung der mittleren Kanalddmpfung kann bei Simulationen, bei de-
nen der Kanal unabhéngig von den Antennen zugénglich ist, vorgenommen
werden. Fiir die in den folgenden Kapiteln angegebenen Kapazitédtsberech-
nungen wurde, wenn nicht anders angegeben, ein SNR von 10 dB fiir Kanal-
matrizen angenommen, die mit der Frobenius-Norm normiert wurden. Dies
wurde so gewdhlt, um einen Vergleich mit vielen Literaturstellen zu ermog-
lichen. Die Kapazitdtsberechnungen, die auf einer konstanten Sendeleistung
und konstanter mittlerer Kanaldampfung basieren, haben eine Sendeleistung,
die so bestimmt ist, dass die mittlere Ausfallkapazitét eines SISO-Systems mit
vertikalen A/2-Dipolen auf beiden Seiten des gleichen Kanals bei 3,5 bit/s/Hz
liegt. Die Analyse der Leistungsbilanz der Antennenarrays bei Messungen er-
folgt mit Hilfe des mittleren effektiven Array Gewinns, siehe Kapitel 2.2.1
und 3.4.2.

2.3.6 Messungen der MIMO-Ubertragungskanile

Das Ziel der fiir diese Arbeit durchgefithrten Messungen ist die direkte Mes-
sung des Ubertragungskanals eines MIMO-Systems mit ausgewéhlten An-
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tennenarrays. Dabei wird jeder Ubertragungskoeffizient der Kanalmatrix in
Amplitude und Phase bestimmt. Fiir die direkte Messung, im Gegensatz zur
Messung des Kanals mit nachfolgender Parameterschitzung und Kanalrekon-
struktion fiir virtuelle Antennenarrays, wie in [HLST02], wurden bisher prin-
zipiell drei verschiedene Ansétze verfolgt. Je nach Zeitvarianz des Kanals wer-
den die einzelnen Ubertragungskoeffizienten entweder gleichzeitig oder nach-
einander gemessen. Beim gleichzeitigen Messen wird iiber jede Sendeantenne
ein eindeutiges Signal gesendet (durch Frequenz oder Code getrennt) und am
Empfiéinger daraus die Kanalmatrix geschitzt, siche [CLW103], [MWSO01].
Beim sequenziellen Messen der Ubertragungskoeffizienten gibt es die Mog-
lichkeit, zwischen den Antennen umzuschalten [MST*01] oder ein Antennen-
array durch Verschieben einer Antenne virtuell zu erzeugen [HOHBO02]. Beim
Verschieben der Antennen kénnen Kopplungseffekte zwischen den Antennen
nicht beriicksichtigt werden, was dieses Verfahren fiir kompakte Antennenar-
rays ausschliefft. Fiir eine sequentielle Messung muss sicher gestellt sein, dass
sich der Kanal wahrend des Messens aller Koeffizienten nicht d&ndert.

Das fiir diese Arbeit verwendete Messverfahren basiert auf dem schnellen
Umschalten zwischen allen Antennen. Die einzelnen Kanalkoeffizienten wer-
den dabei mit dem Vektornetzwerkanalysator HP 8722D (VNWA) gemessen.
Um die Messgeschwindigkeit zu erhohen, wird der VNWA ohne Kalibration
betrieben und die Daten anschliefend off-line kalibriert. Das Messen der 16
Ubertragungskoeffizienten bei 51 Frequenzpunkten eines 4x4 MIMO-Systems
dauert damit weniger als eine Sekunde. Dies ist ausreichend fiir zuverléssige
Messungen im Indoorbereich, siehe [WJO01]. Der genaue Aufbau des Messsys-
tems und einige technische Daten sowie die Messsszenarien sind im Anhang
A.2 gegeben.

33



2 MIMO, Antennen und Kanéle

34



3 Das Netzwerkmodell zur
Systembeschreibung

Bei der Untersuchung kompakter Antennenarrays fiir MIMO ist es essen-
ziell, die Kopplungseffekte zwischen den Antennen zu beriicksichtigen. Sie
beeinflussen sowohl die Leistungsbilanz als auch den Signalfluss im Anten-
nennetzwerk, wie in Kapitel 2.2.2 gezeigt. In bisherigen Studien wurde aus-
schlieflich der Einfluss der Kopplung auf den Signalfluss untersucht, siehe
[SRO1], [SSMSO01], [Lei02], [WvHWO02b| und [WvHWO02a]. Hierbei zeigt sich,
dass Kopplung zwischen omnidirektionalen Antennen zu einem Patterndi-
versitétseffekt fithren kann, der die Kapazitit erhdht, wenn ein konstantes
SNR fiir die Ubertragungsstrecke angenommen bzw. die durch Kopplung re-
duzierte Effizienz der Arrays vernachldssigt wird. Dieses Ergebnis zeigt die
Wichtigkeit, die Leistungsbilanz der Antennenarrays mit in die Untersuchung
einzubeziehen.

Fiir einen fairen Vergleich verschiedener kompakter Antennenarrays sollte die
maximal erreichbare Kapazitét fiir eine gegebene Sendeleistung in einem be-
stimmten Kanal entscheidend sein. Fiir die genaue Analyse des Ubertragungs-
verhaltens ist es dann notwendig, sowohl die Struktur und die Korrelationsei-
genschaften als auch die Leistungsbilanz der Antennenarrays zu betrachten.
Hier zeigen sich die Schwachstellen bzw. Starken der Arrays.

Eine Methode, sowohl den durch Kopplung gednderten Signalfluss als auch die
Leistungsbilanz in die MIMO-Systemsimulationen einfliefen zu lassen, wird
durch das folgende Netzwerkmodell bereitgestellt, sieche [WSW04], [WKSWO03b]
und [WKSWO03c|. Bisherige Netzwerkmodelle in [WJ02b| und [KRO1] schlie-
fen die Antennen als explizite Baugruppe nicht mit ein.

Im Folgenden werden zunéchst die Einzelkomponenten des Netzwerkmodells
charakterisiert und dann zusammengeschaltet. Anschliefend werden die er-
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Sende- Sende- Kanal Empfangs- Empfangs-
einheit antennen antennen einheit
1o
® . | O O <~
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Bild 3.1: Netzwerkmodell mit fiinf Komponenten

weiterte Kanalmatrix eingefiihrt und Leistungsparameter zur Beurteilung der
Antennenarrays definiert. Abschlieffend wird der Zusammenhang zu pfadba-
sierten Kanalmodellen gezeigt und das Modell fiir eine detaillierte Studie iiber
den Einfluss von Interferenz und Rauschen erweitert.

3.1 Komponenten des Netzwerkmodells

Das Netzwerkmodell des Ubertragungskanals besteht aus fiinf Einzelkompo-
nenten, Sendeeinheit bzw. Signalquelle, Sendeantennen, Kanal, Empfangsan-
tennen und Empfangseinheit bzw. Signalsenke, siehe Bild 3.1. Die Aufteilung
des Ubertragungskanals in diese fiinf Einheiten ermoglicht es, den Ubertra-
gungskanal schrittweise zu modellieren und zu analysieren und durch die Zu-
sammenschaltung das Gesamtverhalten zu beurteilen.

Die einzelnen Komponenten werden mit Streuparametern modelliert, siehe
z.B. [ZB95|. Dies ermoglicht, eine exakte Leistungsbilanz des gesamten Uber-
tragungssystems zu erhalten. Hierzu ist es notwendig, die Zweitor-Netzwerk-
theorie, wie sie in der Standardliteratur zu finden ist, auf beliebige Mehrtore
mit verschieden grofsen Torgruppen zu erweitern.

Jedes Mehrtor, mit Ausnahme der Signalquelle und -senke, hat zwei Torgrup-
pen, auf die die einzelnen Tore aufgeteilt sind, so dass sich Gruppen mit O
und @ Toren ergeben. Die mit 57 bezeichneten Wellen sind die aus der Tor-
gruppe ¢ auslaufenden Leistungswellen, wahrend d; die einlaufenden Wellen
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bezeichnet. Die Streumatrix eines beliebigen Mehrtors mit zwei Torgruppen
hat die Form

Z‘)‘(Oxl) S(O><O) S(OXQ) C_L.(O><1)
( HQx1) ) = ( (Qx0)  (@xQ) ) < _(Qx1) ) (3.1)
by So1 Sys )
Die Untermatrizen S;; bezeichnen die Abbildung des Leistungswellenvektors
a; auf l;l Fiir die Kettenschaltung zweier Komponenten ist es notwendig,
Streumatrizen mit Torgruppen mit unterschiedlicher Anzahl von Toren zu

bertiicksichtigen. Die Herleitung fiir die Berechnung solcher Kettenschaltun-
gen ist im Anhang A.3.1 gegeben.

Die Zuordnung der im Folgenden verwendeten Streumatrizen zu den einzel-
nen Komponenten erfolgt iiber den Hochindex der Streumatrixbezeichnung
S. Der Tiefindex bezeichnet die Richtung des Signalflusses. Alle Indizes der
Streumatrizen sind im Abkiirzungsverzeichnis gesondert zusammengefasst.
Gleiches gilt fiir die Wellenvektoren a und b. Bild 3.2 zeigt das Signalfluss-
diagramm des gesamten Netzwerkmodells mit allen Bezeichnungen fir die
Streumatrizen und Wellenvektoren.

o =5 AS o < P AE 2AE E
bﬂ. bS ) bl' QII;S l”I'l'_ iﬁ'h' bh' 3."
hd S K AE
s SIATSS SFEFS SEFE -
S S N E E E
r S;s S:SFS ifsps Sfm EFE S.:E r
AS ¢ E
SSFS S;SFE EE
PAS AS 7! PAE E £
ﬁ; bS ﬁ)FS bFS zFE bFE ﬁ): E
Sendeeinheit  Sendeantennen Kanal Empfangs- Empfangs-
antennen einheit

Bild 3.2: Signalflussdiagramm des Netzwerkmodells mit allen Bezeichnungen

3.1.1 Sendeeinheit

Die Sendeeinheit stellt die Signalquelle dar und regelt die Leistungsverteilung
p zwischen den M Sendeantennen, wie in Kapitel 2.1.2 gezeigt. Die Reflexion
der in die Sendeeinheit von den Toren zuriicklaufenden Wellen wird durch
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die Reflexionsmatrix rS beschrieben. Der aus den Toren auslaufende und der
nachfolgenden Schaltung zur Verfiigung stehende Wellenvektor ist

b3 = by +riag (3.2)

Eg bezeichnet den in das Netzwerk eingespeisten Wellenvektor, auch Urleis-
tungswellenvektor genannt, siehe [Mic81]. @2 beschreibt die von den Sende-
antennen reflektierten Wellen.

3.1.2 Sendeantennen

Im Allgemeinen werden Antennen durch den Antennengewinn, die Richtcha-
rakteristik und die Eingangsimpedanz beschrieben. Fiir kompakte Antennen-
gruppen ist diese Beschreibung jedoch nicht ausreichend, siehe Kapitel 2.2.
Samtliche in Kapitel 2.2.2 beschriebene Kopplungseffekte miissen beriicksich-
tigt werden:

e Geéinderter Signalfluss durch Kopplung
e Verformung der Richtcharakteristik der einzelnen Antennenelemente

e Fiir kleiner werdende Antennenabsténde i.d.R. zunédchst eine Erh6hung
und schlieflich ein steiles Abfallen des Antennengewinns.

Fiir die Unterscheidung des Antennengewinns mit bzw. ohne Bertiicksichti-
gung des Arrays wird der Begriff' aktiver Antennengewinn G*** eingefiihrt.
Die Bezeichnung aktiver Antennengewinn ist abgeleitet vom Begriff aktive
Streuparameter [DB89]. Das Kennzeichen aktiver Streuparameter ist, dass
sie von den Abschliissen der Tore abhéngig sind, d.h. es wird nicht von einem
reflexionsfreien Abschluss ausgegangen. Der aktive Antennengewinn ist der
Antennengewinn einer Antenne im Array und ist abhéngig von der Arrayto-
pologie, den anderen Antennen im Array und deren Last an den Speiselei-
tungstoren. Im Folgenden bezieht sich der Begriff Antennengewinn auf eine
einzelne Antenne, wohingegen sich der aktive Antennengewinn auf eine An-
tenne in einem Array bezieht. Die Anderung des aktiven Antennengewinns
mit der Lastimpedanz an den Speiseleitungstoren ist fiir Impedanzen, die zu
einer akzeptablen Anpassung fithren (Reflexionsfaktor < —8 dB), gering, wo-
hingegen leerlaufende oder kurzgeschlossene Antennen im Array den aktiven

1Der Begriff aktiv fiir die Beschreibung von Antennen wird in der Literatur hiufig und
vielféltig, aber nicht eindeutig verwendet, siehe z.B. [DB89, P0z94, Han64]|.
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Antennengewinn deutlich beeinflussen. Fiir die messtechnische Bestimmung
des aktiven Antennengewinns muss deswegen auf den richtigen Abschluss al-
ler Antennen im Array geachtet werden.

Eine Beschreibung von Antennen durch Streuparameter wird in [Hei92] vor-
gestellt. Die Grundidee dieser Beschreibung ist, dass eine Antenne als ein
Mehrtor aufgefasst wird. Dabei wird die Speiseleitungsseite einer Antenne
durch ein Tor beschrieben. Zudem wird ein richtungsabhéngiges Fernfeldtor
eingefiihrt, das die Fernfeldeigenschaften der Antenne, d.h. Antennengewinn
und Richtcharakteristik, beschreibt.

Durch eine Erweiterung der Streuparameterbeschreibung von Antennen auf
Antennenarrays ergibt sich folgende Streuparameterbeschreibung, die die Be-
riicksichtigung sdmtlicher Kopplungseffekte ermoglicht.

b3s as [ 8°
pas | = 57 FAS (3:3)
Fs ars
I:):és — Ség SSFS . _’és (34)
bis S#ss Swirs Qi

Die vier Untermatrizen S#}¥ sind quadratisch mit der Dimension (M x M).
Die Untermatrix Sg‘g ergibt sich durch Umrechnung der Antennenimpedanz-
matrix Z*, siehe Kapitel 2.2.2, in eine Streumatrix?

bzw.

S45 = ZV2 (24 + Zno) | (2 — Zno) Z1 2 (3.5)

und beschreibt die Kopplungs- und Eigenimpedanzen der Antennen. Die Un-
termatrizen S5 und S449¢ beschreiben die Transmission durch die Antenne
von den Speisetoren zu den Fernfeldtoren und umgekehrt, d.h. sie sind rezi-
prok und beide eine Funktion der Raumwinkel. Die klassischen Antennen-
kenngrofen fiir das Fernfeld kénnen aus der Antennenstreuparametermatrix
SAS abgeleitet werden. Fiir den aktiven Antennengewinn einer Antenne i im
Array gilt bei Speisung der Antenne am Speisetor ¢ und ansonsten reflexions-

2Z 1.0 bezeichnet die Diagonalmatrix der Bezugswellenwiderstinde der Streuparameter.
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

freien Abschliissen aller Tore? (rj; = 0 fiir j # i,j = 1..M), siehe [Hei92],

2
gore _ VAT _|Sissi (3.6)
l A/m ‘1 - S.és,iirzs

Deutlich wird hier die Abhéngigkeit des aktiven Antennengewinns von der
Reflexionsmatrix der Sendeeinheit. Dies zeigt die Notwendigkeit, Sende- und
Empfangseinheit zur korrekten Modellierung der Kopplungseffekte und Leis-
tungsbilanz mit zu beriicksichtigen. Die Amplitude der Richtcharakteristik
kann aus dem richtungsabhéngigen Gewinn abgeleitet werden. Die Unterma-
trix SA%,¢ charakterisiert die Riickstreuung des Antennenarrays. Aus ihr

kann der Radarriickstreuquerschnitt der Antenne abgeleitet werden, siehe
[Hei92].

3.1.3 Kanal

Die Kanalstreumatrix S¥ beschreibt das Ubertragungsverhalten des Kanals.
In Simulationen fliefsen hier die Informationen aus den Kanalmodellen {iber
den Kanal ein. Die mathematische Beschreibung ist

K Sk
bhs ) —g . Trs (3.7)
brg arg

( bEs ) _ ( S¥srsSfsre ) | ( s )

i = ot K e (3.8)
brp SPersSFEFE OrE

In der Kanalstreumatrix wird das Verhalten zweier Fernfeldtore zueinander
ausgedriickt. Die Fernfeldtore des Kanals konnen als nicht verkoppelt be-
trachtet werden, da sich hier samtliche ebenen Wellen bzw. Pfade unabhéngig
voneinander iiberlagern. Des Weiteren sind keine Reflexionen aus dem Kanal
zu erwarten bzw. werden diese nicht berticksichtigt. Daraus folgt, dass die
Fernfeldkopplungsmatrizen S%(SFS und S?EFE den Wert einer Nullmatrix

annehmen, d.h. der Kanal ist riickwirkungsfrei. Die Transmission durch den
Kanal ist durch S ..o und reziprok SX¢., gegeben.

mit

3m in Gleichung (3.6) steht fiir Meter, da der Antennengewinn dimensionslos ist.
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3.2 Zusammenfassung der Komponenten

3.1.4 Empfangsantennen

Die Empfangsantennen werden analog zu den Sendeantennen beschrieben.
Die mathematische Beschreibung lautet

hAE GAE

_'FE — SAE . FE (3 9)

bAE EiAE :
E E

SAE — N e (3.10)
SEFE SEE

3.1.5 Empfangseinheit

Den Abschluss der Ubertragungsstrecke bildet die Empfangseinheit als Signal-
senke. Die Anpassung der Empfangseinheit an die Antennen beinflusst, analog
zur Sendeeinheit, die Kopplungseffekte zwischen den Antennen und die Leis-
tungsbilanz der Ubertragungsstrecke. Die Empfangseinheit ist charakterisiert
durch die Reflexionsmatrix r” mit der Dimension (N x N), entsprechend
den N Empfangsantennen. Fiir die zu den Empfangsantennen reflektierten
Leistungswellen b% gilt damit

b = rFak (3.11)

3.2 Zusammenfassung der Komponenten

Die Zusammenfassung der fiinf Komponenten geschieht in zwei Schritten.
Zunéchst werden die inneren drei Komponenten Sendeantennen, Kanal und
Empfangsantennen durch eine Kettenschaltung zusammengefasst. Anschlie-
fend werden die drei zusammengeschalteten inneren Komponenten durch die
Sende- und Empfangseinheit abgeschlossen.

3.2.1 Kettenschaltung der inneren Komponenten

Im Allgemeinen kénnen MIMO-Systeme unterschiedlich viele Sende- und Em-
pfangsantennen haben. Dies fiihrt auf das Problem der Verkettung von Streu-
matrizen mit unterschiedlich grofsen Torgruppen, bei denen keine Kettenma-
trizen definiert sind. Die Kettenschaltung solcher Mehrtore ist im Anhang
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

A.3.1 gegeben. Unter Anwendung der Gleichungen (A.10) bis (A.13) fiithrt
die Kettenschaltung der Sendeantennen S4° und des Kanals S¥ zu

AS+K __qAS AS K AS -1 qK AS
Sgg =855 + S5rs (E - SFSFSSFSFS) SrsrsSFss

(3.12)
-1
S‘SAEJEK :ngs«“s (E - S%‘(SFSS?gFS) SgSFE
(3.13)
-1
S??EJEK :S%(EFS (E - S?@FSS%{SFS) S}L«lgs
(3.14)
-1
S?ﬂ}?:;g :S%(EFE + S?EFS (E - Sf“gFSS;{SFS) SéngSﬁ*(SFE
(3.15)

Unter Beriicksichtigung, dass die Untermatrizen der Fernfeldkopplung S& SFS
und SE, -5 den Wert einer Nullmatrix haben, folgt

SEgtE =848 (3.16)
Ssin" =S§rsSisre (3.17)
SppE" =SEprsSies (3.18)
Sppis =SErrsSFersSEsre (3.19)

Die zusammengefasste Matrix S45+X aus Sendeantennen und Kanal wird mit
den Empfangsantennen zusammengeschaltet. Daraus ergibt sich die Streuma-

trix S
ggxs c_iAS
- =si.[ 75 (3.20)
mit
sH.st
st — < SfISSZE ) (3.21)
ESYFEE
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3.2 Zusammenfassung der Komponenten

Sendeeinheit ~ Sendeantennen unilateraler Empfangs- Empfangs-
Kanal antennen einheit
. 25 AS pAS 2K AE pAE E
b{l. bS ﬁS bFS ﬁgi biE aFE bl zE
v S A d E
SS : SfEFS \1 FE
N S N ! ! E AE E
r gfs S:SFS : SESFS sT(EFE : EFE SE r
5! | & ! E
£ @<---LSFE_ . _ g FEE
pAS YA K 2K pAE E oE
g by g s Ao b i; b,

Bild 3.3: Netzwerk mit unilateralem und riickwirkungsfreiem Kanal

Sie beschreibt die Ubertragung durch die inneren drei Komponenten des Netz-
werkmodells mit den folgenden Untermatrizen

AS+K

ASHK | gASEK
=S5 +8S (E SFEPESFLS

AS+K)
SFE

SH, = SFEFESFEFE

-1
ZSA +SASSS§SFE (E SFEFESFEFSSFSFSSFSFE)
SFEFESFEFSSFSS (3.22)
-1
SgE :S??EFK (E SFEFES?“%JIC“IE) SFEE

-1
=S5psShsrE (E SFEFESFEFSSFSFSS§SFE) S¢re  (3.23)

1
Sks =Sirr (B~ SirirSrire)  Swrs
=S$Ep (E — SEeprsSFH SFSSFSFESFEFE) SkErsSres  (3.24)
She SEE+SEFE( S?‘%}IE‘SFEFE) S?‘%;‘IE‘SFEE
—1
=S58 +ShrE (E - SFEFSSFSFSSFSFESFEFE)

SFEFSSFSFSSFSFESFEE (325)

Die Gleichungen (3.22)-(3.25) sind relativ kompliziert, da die Riicktransmis-
sion in der Kanalmatrix ein Hin- und Herlaufen der Signale zwischen Sende-
und Empfangsantennen ermoglicht. In der Realitédt spielt dieses Hin- und
Herlaufen der Signale jedoch keine Rolle, da die Signale im Kanal hohen
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

Démpfungen unterliegen. Aus diesem Grund kann ein unilateraler Kanal ein-
gefiihrt werden, d.h. die Untermatrix der Riicktransmission durch den Kanal
wird gleich einer Nullmatrix SEo.. = 0 gesetzt, siehe Bild 3.3. Soll der
Riickkanal einer Ubertragungsstrecke betrachtet werden, so folgt dieser aus
der Reziprozitdt des Kanals in der Vorwértsrichtung. Daraus ergibt sich fiir
die Kettenschaltung der inneren drei Komponenten des Netzwerkmodells

S¢s =S53

SgE =

Sgs :S ESFEFSSFSS
SgE :SEE

3.2.2 Abschluss der inneren Schaltung

Durch die Zusammenfassung der inneren drei Komponenten des Netzwerks
ergibt sich das in Bild 3.4 dargestellte System. Der innere Block S¥ wird
durch die Sendeeinheit und die Empfangseinheit abgeschlossen. Fiir die fol-
gende Berechnung des erweiterten Kanals und einer Leistungsbilanz fiir die
Ubertragungstrecke ist es zweckmiRig, die in den inneren Block ein- und aus-
laufenden Leistungswellen unter Beriicksichtigung der Abschliisse zu berech-
nen. Die Beziehungen der Leistungswellen an den Toren des inneren Blocks
sind gegeben durch

ag® = b5 +rp8° (3.30)
bas = sH.ads + st an® (3.31)
gt = "ot (3.32)
bAE = SH.ads + st aif (3.33)

Das Ziel ist es Ausdriicke abzuleiten, die direkt die Eingangs- und Ausgangs-
wellenvektoren des inneren Blocks in Abhéngigkeit des Urleistungswellenvek-
tors 55 und der den inneren Block charakterisierenden Untermatrizen be-
schreiben. Hierzu werden die Gleichungen (3.30) - (3.33) ineinander eingesetzt
und umgeformt. Nach ldngerer Rechnung, siche Anhang A.3.2, und Verwen-
dung der in Kapitel 3.2.1 gemachten Vereinfachung des unilateralen Kanals
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3.3 Erweiterte Kanalmatrix

ergibt sich

. -1 e
a3 = (B - x¥8ls — sty (B x"Sfy) ' xPslls) 5

— (BE—rSH) b8 (3.34)
—_——
Xa

ap? = (B— xSy — rPSfs (B - r¥Sls) ' résly)
rPSH, (E—rSng{S)*lEg
(B 1Pl Sl (B eSSBS (3.35)
Ya
3 = (B Sl - Spr® (B - o) Str®)
'(SgS+SSEr (E - Sgpr”) 1855) by
— (B - SHr®) ' SH B (3.36)
Xb
FAP — (E SH v _ §H 45 (E—Sgsrs) SH.r )
(Sl + 8lEer® (B - Str®) ' SL) B

— (B - Ser®) (St + SHor® (B - sler®) " sE) B (3.37)

Yo

Die Grofen X, X3, Y, und Y, vereinfachen die mathematischen Ausdriicke
fiir die folgende Herleitung der erweiterten Kanalmatrix und des Ubertra-
gungsgewinns mit Beriicksichtigung der Sende- und Empfangseinheit.

3.3 Erweiterte Kanalmatrix

Die erweiterte Kanalmatrix H beschreibt das Ubertragungsverhalten der fiinf
Komponenten des Netzwerkmodells. Der Ausdruck ,erweitert” soll deutlich
machen, dass die Antennen des MIMO-Systems mit den Kopplungseffekten
und der Sende- und Empfangseinheit beriicksichtigt sind.
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

Sendeeinheit Innere Komponenten  Empfangs-
einheit
B) 50} —AS PAE —E
b, b 3 & a
o ® i ®
Ses
S| H E
r SSS SE r
SSH
o< o< £ o< )
S DA _AE oF
A by 4 b,

Bild 3.4: Bezeichungen des Signalflussdiagramms der inneren drei Komponen-
ten mit Abschliissen

In Gleichung (2.1) ergibt sich die Ubertragungsfunktion aus dem Verhiltnis
der Leerlaufspannungen an den Sende- und Empfangsantennen. Die Leerlauf-
spannungen kénnen fiir die Systemmodellierung nicht verwendet werden, weil
der Abschluss der Antennen die Kopplungseffekte beeinflusst, siehe Kapitel
3.1.2. Allerdings kann fiir sinnvolle Antennenanwendungen von einer guten
Anpassung der Antennen ausgegangen werden. Die Spannungen an den Tor-
gruppen lassen sich durch die sogenannten Heavyside-Beziehungen durch die
Leistungswellen darstellen.

Us = (Zns)" (a5 +545) (3.38)
Us = (Zox)"? (a5 + %) (3.39)

Die Matrizen Zr, s und Zy, g sind hierbei Diagonalmatrizen, die die Bezugs-
wellenwiderstdnde an den einzelnen Toren enthalten. Wird im gesamten Sys-
tem der gleiche Bezugswellenwiderstand gewéhlt, so kénnen diese Matrizen
durch einen Skalar ersetzt werden.

Werden die Gleichungen (3.34) bis (3.37) in die Gleichungen (3.38) und (3.39)
fir die Spannungsvektoren eingesetzt, so lassen sich die Spannungen in Ab-
héngigkeit vom Urleistungswellenvektor bg bestimmen.
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3.3 Erweiterte Kanalmatrix

= (Z1.5)""* Xabl + (Z1.5)"? Xpbo
= (Z1.5)""* (Xa + Xp) 5§ (3.40)
Up=(Zp.)""? Yabs + (Z1.5)"? Yubs
= (Z1.p)"? (Ya+ Yu)b) (3.41)

Die gesuchte H-Matrix bildet die Spannungen der Sendeeinheit auf die Span-
nungen der Empfangseinheit ab. Beide Spannungsvektoren sind abhéngig vom
Urleistungswellenvektor. Durch Umformen und Auflésen der obigen Gleichun-
gen folgt

Ug = (ZL,E)1/2 (Ya+ Yp) (Xa+Xp) "' (ZL,S)_1/2 Us

=  H=(Zpp)"? (Ya+Yp) (Xa+Xp) " (Zrs) "/ (3.42)

Unter Verwendung der Gleichungen (3.34) bis (3.37) ergibt sich
Xo+ Xp, = (BE+S) (E—rd8H) ™ (3.43)

und

Yo+ Yy, = (E—rPSH,) 7 rPSig (BE—r98ky) ™

+(E—SEpr?) (SES +SEsr® (E - Sgsrs)_l Sgs)

— (B+17) (E - SEr") 7 sy (B—r98k) ™ (3.44)

Wird dies in Gleichung (3.42) eingesetzt, so folgt die erweiterte Kanalmatrix
H aller fiinf Komponenten des Netzwerkmodells.

H=(Zrp)"? (E+17) (E-S§xP)” 'Sty (E+ Sgs)_l (Zp,s)"/?
(3.45)

Durch diese Matrix wird das Ubertragungsverhalten des gesamten MIMO-
Systems beschrieben. Dadurch ist es erstmals moglich alle Kopplungseffekte
zwischen den Antennen und die Anpassung der Antennenarrays an die Sende-
und Empfangseinheit in MIMO-Systemsimulationen zu beriicksichtigen. Da-
mit dient das Netzwerkmodell als Grundlage fiir alle folgenden Ausfiihrungen
und Kapitel. Die in den folgenden Kapiteln gezeigten Simulationen basieren
auf der Berechnung der erweiterten Kanalmatrix der entsprechenden MIMO-
Systeme.
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

3.4 Leistungsbetrachtungen

Fiir das Verhalten eines Antennenarrays in einem MIMO-System sind nicht
nur die Korrelationseigenschaften entscheidend, sondern auch die Leistungsbi-
lanz. Zur Analyse der Leistungsbilanz eines Antennenarrays wird der Ubertra-
gungsgewinn des Ubertragungskanals bzw. der fiinf Komponenten des Netz-
werkmodells verwendet. Daraus kann dann eine mittlerer effektiver Array Ge-
winn abgeleitet werden. Dieser Array Gewinn ist eine statistische Grofe, die
das Verhalten eines Arrays in einem MIMO-System beschreibt. Eine Effizienz
bzw. ein Wirkungsgrad kann fiir ein Array nur fiir eine konkrete Anregung
des Arrays bzw. fiir eine konkrete Verteilung der Leistung auf die Antennen
angegeben werden, weswegen dieses Mak fiir die Beurteilung von Arrays fiir
MIMO weniger geeignet ist.

Fiir die nachfolgenden Berechnungen ist die von einem Mehrtor aufgenom-
mene Wirkleistung von Bedeutung. Die Wirkleistung an einem Mehrtor mit
den ein- und auslaufenden Wellenvektoren @ und b mit zwei Torgruppen mit
O und @ Toren ist gegeben durch

2)

1 1 (0@ , 0+Q
— Z(ata _ptp) = = 7
P—2(aa bb)—2<;|al| ;

bi

1 [0 ) 2 1 o+Q ) o+Q 2
S SCAE S FRT (D SELTED ol
o=1 o=1 q=0+1 qg=0+1
|1V
= 5 (alal — blbl) + 5 (a2a2 — beg) (346)

Py Py

Gleichung (3.46) zeigt die Aufteilung der Wirkleistung auf die Torgruppen.
Die beiden Teilleistungen P; und P> werden jeweils durch die Torgruppe 1
mit O Toren bzw. 2 mit ) Toren dem Mehrtor zugefithrt, wenn sie positive
Werte annehmen. Wird eine Teilleistung negativ, gibt das Mehrtor iiber diese
Torgruppe Leistung ab.

3.4.1 Ubertragungsgewinn fiir MIMO-Systeme

Der Ubertragungsgewinn eines MIMO-Systems wird definiert als das Verhlt-
nis der Leistung Pg, die von der Empfangseinheit aufgenommen wird, zur
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3.4 Leistungsbetrachtungen

maximal verfiigharen Leistung der Sendeeinheit* Ps max. Dieser Gewinn wird
fiir Zweitore in der Literatur auch als Ubertragungsleistungsverstirkung be-
zeichnet, siche [Mic81]. Wird die Leistung an den Toren der Empfangseinheit
auf die Leistung, die in die Antennen eingespeist wird, bezogen, so resultiert
der Klemmleistungiibertragungsgewinn. Er ist nicht abhéngig von der Anpas-
sung der Sendeantennen und identisch dem Ubertragungsgewinn bei idealer
Anpassung der Sendeantennen.

Die Leistung Pg an den Toren der Empfangseinheit ist

]. - —
Pp = (ngT bAE _ APt ag‘E) (3.47)
Analog gilt diese Gleichung fiir die Leistung Ps , die die Sendeeinheit abgibt.
Des Weiteren sei im Folgenden die an die Sendeeinheit angeschlossene Sch_z}l—
tung durch die Reflexionsmatrix r4 beschrieben. Somit gilt @3 = r45b3.
Durch Einsetzen dieser Beziehung in Gleichung (3.2) und die Annahme idea-

_ pAst

ler Anpassung, d.h. r® , folgt fiir die maximal verfiigbare Leistung der

Sendeeinheit
1yt s s\ ! s
PS,max = Ebo (E —r’r ) bO (348)
Daraus ergibt sich fiir den Ubertragungsgewinn GV

TAETT SAET -
Bl (3.49)

- PS.max - -1 T_,
’ bt <(E —rsrsT) ) b

Der Ubertragungsgewinn ist damit abhéingig vom Urleistungswellenvektor 55 .
Allerdings ist sowohl der Nenner als auch der Zihler® des Bruchs in Gleichung
(3.49) von b3' X b5 abhiingig®, so dass nur die relative Verteilung der Sende-
leistung auf die Tore der Sendeeinheit, nicht aber die absolute Sendeleistung
Tr(gg Eg T), in GU eingeht. Dies ist verstindlich, da der Ubertragungsgewinn

U Pg

4Die maximal verfiigbare Leistung der Sendeeinheit Pg max ist die Leistung, die fiir einen
gegebenen Quelleninnenwiderstand an die Last abgegeben werden kann. Es ist keine
absolute Sendeleistung wie Pr in Kapitel 2.1.2.

5Die Abhingigkeit von gg wird aus Gleichungen (3.34) bis (3.37) ersichtlich.

6X steht dabei fiir eine beliebige Matrix, ungleich der Nullmatrix.
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

davon abhéngt, wie die Sendeleistung auf die Antennen verteilt wird. Die Ge-
samtsendeleistung hat jedoch keinen Einfluss auf den Gewinn. Des Weiteren
ist der Ubertragungsgewinn abhingig von der Anpassung und Richtcharakte-
ristik der Sende- und Empfangsantennen sowie den aktiven Sende- und Em-
pfangsantennengewinnen und der Kanalddmpfung. Da die Kanalddmpfung
eine Zufallsvariable ist, ist der Ubertragungsgewinn statistisch zu beschrei-
ben.

Fiir die folgenden Uberlegungen ist es sinnvoll, den Ubertragungsgewinn als
Produkt aus drei Faktoren zu schreiben. Der Ubertragungsgewinn setzt sich
dann aus dem effektiven Gewinn des Sendearrays, der Kanalddmpfung Gr
und dem effektiven Gewinn des Empfangsarrays zusammen.

GY = Gget Gr Gpoft (3.50)

In die Grofen Ggser und Ggeg geht die rdumliche Anpassung der Arrays
in den Ubertragungsgewinn mit ein, analog zum mittleren effektiven Gewinn
fiir SISO-Systeme, siehe Kapitel 2.2.1. Da der mittlere effektive Gewinn aber
eine Grofe ist, die jede einzelne Antenne im Array beschreibt, ist es fiir die
Analyse von Arrays sinnvoll, die Definition des mittleren effektiven Gewinns
auf Arrays bzw. den MIMO-Fall zu erweitern.

3.4.2 Mittlerer effektiver Array Gewinn

Der mittlere effektive Array Gewinn (MEAG) wird definiert als das Verhéltnis
des Mittelwerts der Empfangsleistung eines zu untersuchenden Arrays zum
Mittelwert der Empfangsleistung eines bekannten Arrays bzw. einer bekann-
ten Antenne, z.B. eines Dipols oder eines omnidirektionalen Kugelstrahlers.
Dabei miissen beide im gleichen Kanal mit dem gleichen Sendearray und
gleicher Sendeleistung verwendet werden.

E E{PE.Arra }

MEAG ) y

G = .0l
E{PE,Ref.} (3 i )

Diese Definition erfolgt also analog zum mittleren effektiven Gewinn fiir eine
einzelne Antenne in einem SISO-System, siehe Gleichung (2.16). Wird davon
ausgegangen, dass sich die Empfangsleistung eines Arrays aus dem Produkt
der Sendeleistung und des Ubertragungsgewinns ergibt, so kann der Ubertra-
gungsgewinn genutzt werden, um den mittleren effektiven Array Gewinn zu
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bestimmen. Mit der Bedingung des gleichen Kanals und gleicher Sendeleis-
tung fiir die Bestimmung des MEAG und Gleichung (3.50) gilt

E{Ggrray} _ E{GS,eff,Array GE,ef‘f,Array} _ E{PE,Array}
E{GE; } E{G3s,cft Ret. GE eff Ref. } E{Pg Rret.}

(3.52)

Wird das gleiche Sendearray sowohl fiir das zu untersuchende Empfangs-
array als auch fiir die Referenzempfangsantenne verwendet, so ergibt sich der
MEAG als das Verhiltnis der mittleren Ubertragungsgewinne. Der mittlere
effektive Array Gewinn kann auf Grund der Reziprozitdt auch fiir den Sen-
defall definiert werden, wobei dazu in den vorigen Ausfiihrungen Senden und
Empfangen ausgetauscht werden.

Durch die hier definierten Kenngrofen Ubertragungsgewinn und mittlerer ef-
fektiver Array Gewinn ist es moglich, das Verhalten von Antennenarrays in
MIMO-Systemen unter dem Gesichtspunkt Leistung zu analysieren. Dies er-
moglicht eine Bewertung der Arrays, in wie weit diese durch Kopplunsgeffekte
Energie absorbieren. In den folgenden Kapiteln wird die Anwendung dieser
Kenngrofen gezeigt.

3.5 Anbindung an pfadbasierte Kanalmodelle

Wie in Kapitel 2.3 erldutert, werden fiir die Simulationen von MIMO-Syste-
men in dieser Arbeit pfadbasierte Kanalmodelle verwendet. Die Einbindung
dieser Modelle in das Netzwerkmodell kann iiber die Streumatrix der inneren
drei Komponenten S erfolgen. Die Elemente der Matrix sind bestimmt
durch

bAE
SHy i = —22L fiir alle k # m (3.53)
5m lagg=o

Das bedeutet, dass am Antennentor m eine Leistungswelle einlduft und an
Tor n die Welle austritt, wihrend alle anderen Antennentore k mit dem Be-
zugswellenwiderstand abgeschlossen sind. Durch die Heavyside Beziehungen,
siehe Gleichungen (3.38) und (3.39), lassen sich die Spannungen an den Toren
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3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

mit den Leistungswellen verkniipfen. Sind die Tore angepasst, so folgt fiir die
Streuparameter

gH | ZrsmUgn
ESam = \| > 7.
nm ZL,E,n US,m u

wobei Zr, g, und Zp g, die Bezugswellenwiderstinde der jeweiligen An-
tennentore sind. Mit Gleichung (2.20) folgt daraus fiir den Streuparameter
zwischen Sendeantennentor m und Empfangsantennentor n

ZL S,m Re{ZE nn )\0
S akf akf 3.55
BESnm \/ZLEn\/Re{ZSmm} GEn G ( )

Z T, - Cs(Qs,) (3.56)

fir alle k #m (3.54)

AE _
5x=0

wobei im Gegensatz zu Gleichung (2.20) die Antennengewinne und Richt-
charakteristiken fiir das verkoppelte Array gewéhlt werden miissen. Dies be-
deutet, dass die Antennengewinne G‘é’“ und G aktive Antennengewinne
sind. Die Richtcharakteristiken sind die Charakteristiken des verkoppelten
Antennenarrays. Da die Richtcharakteristiken des verkoppelten Arrays und
die aktiven Gewinne von den Lastimpedanzen abhéngen, miissen alle Anten-
nen im Array sowohl bei der Simulation als auch bei der Messung angepasst
abgeschlossen werden, damit die Bedingung fiir Gleichung (3.54) erfiillt wird.
Wird Eigenimpedanzanpassung’ angenommen, so wird nur ein sehr kleiner
Fehler bei den aktiven Antennengewinnen und Richtcharakteristiken in Kauf
genommen. Erst bei deutlichen Fehlanpassungen bzw. bei Leerlaufen oder
Kurzschluss der Antennen dndern sich die aktiven Antenneneigenschaften we-
sentlich.

3.6 Rauschen und Interferenz im
Netzwerkmodell

Nach der Betrachtung der Signale auf dem Weg zwischen Sende- und Em-
pfangseinheit werden jetzt das Rauschen und die Interferenz im Netzwerk-

"Eigenimpedanzanpassung bedeutet, dass die Eigenimpedanzen angepasst sind, die Kopp-
lungsimpedanzen jedoch nicht, sondern sie laufen leer.
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Bild 3.5: Stor- und Interferenzquellen im Netzwerk

modell behandelt. Hierzu wird jede Komponente des Netzwerkmodells im
Signalflussdiagramm um einen Urleistungswellenvektor fiir ein Rausch- bzw.
Interferenzsignal erweitert, siche Abbildung 3.5.

Die Sende- und Empfangseinheit erzeugen vor allem durch die darin ent-
haltenen aktiven Bauelemente Rauschen. Die Rauschbetrige konnen als wei-
$es Rauschen angenommen werden und sind jeweils unabhingig voneinander.
Das Rauschen der Empfangseinheit geht direkt in das SNR am Empfanger
ein und beeinflusst damit die Kapazitit. Da das Rauschen des Senders we-
sentlich schwiicher als die Sendesignale ist und einer starken Kanalddmpfung
unterliegt, kann es vernachlissigt werden. Ahnliches gilt fiir das thermische
Rauschen der Sende- und Empfangsantennen. Geht man von schmalbandigen
Systemen aus, so sind diese Rauschbeitrége vernachléssigbar.

Nicht vernachléssigbar hingegen sind die Interferenzen im Kanal. Sie entste-
hen durch Storsignale, z.B. anderen Mobil- und Basisstationen in einem Mehr-
nutzer MIMO-System. Im MIMO-Kontext wird bei Interferenz von (réumlich)
farbigem Rauschen gesprochen, da die Storsignale aus bestimmten Richtun-
gen auf das Empfangsarray einfallen. Dementsprechend sind die Storsignale
an den einzelnen Antennen voneinander abhéngig. Sie unterscheiden sich bei
kleinen Antennenabstidnden und identischen Antennen lediglich in der Phase.

53



3 Das Netzwerkmodell zur Systembeschreibung

Im Netzwerkmodell wird die Interferenz durch den Urleistungswellenvektor
A& mit N Elementen modelliert, der eine Ersatzquelle mit der Reflexions-
matrix rX, speist. Dadurch ergibt sich eine Konfiguration des Netzwerkmo-
dells die nur noch aus dem Kanal als Ersatzquelle, den Empfangsantennen
und der Empfangseinheit besteht. Die mathematische Beschreibung erfolgt
mittels der Gleichungen in Anhang A.3.2. Durch die Annahme eines unila-
teralen Kanals und der Riickwirkungsfreiheit des Kanals gilt %, = 0. Die
Empfangsantennen und Empfangsemheit bilden die nachfolgende Schaltung.
Die Leistungswellen a‘é_E “ o und b R die auf Grund der Interferenz in die
Empfangseinheit ein- und0 auslaufen sind gegeben durch

bA S = (E —SgEr E) - SpE il (3.58)

UAE

Fiir die Berechnung des Stérspannungsvektors U2 an der Empfangseinheit

werden die Leistungswellenvektoren aus den Glelchungen (3.57) und (3.58)
addiert und es ergibt sich:

Uphiu = 27/ % (B+17) (B - SAZrP) Tl SAE K (3.59)

Zusammen mit dem weiflen Rauschen des Empfangers lassen sich so mit dem
Storspannungsvektor UAE i die Storeinfliisse am Empfanger erfassen.
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir
Raumdiversitat

Das im MIMO-Zusammenhang am hiufigsten verwendete und diskutierte An-
tennenarray besteht aus parallelen A/2-Dipolen bzw. A/4-Monopolen zur Aus-
nutzung der rdumlichen Diversitédt, siehe z.B. [FG98] und [JPvHO03]. Dipole
bzw. Monopole zeichnen sich durch eine im Azimut omnidirektionale Richt-
charakteristik aus und werden deswegen héufig in kleinen, tragbaren Geréten
eingesetzt. Bereits an diesen relativ einfachen Antennen lasst sich zeigen, wie
Kopplungseffekte in einem Array das Systemverhalten beeinflussen und dass
eine Betrachtung der einzelnen Antennen als voneinander unabhéngige Strah-
ler eine starke, die Realitdt nicht wiedergebende Vereinfachung ist.

Im Folgenden werden zunéchst Antennenarrays, die aus zwei parallelen \/2-
Dipolen bestehen, diskutiert und deren elektromagnetische Eigenschaften er-
lautert. Danach wird gezeigt, wie diese Eigenschaften das Verhalten eines
MIMO-Systems mit je zwei Dipolen am Sender- und Empfingerarray be-
einflussen. Hierzu wird, wie fiir alle folgenden Antennenbetrachtungen, das
in Kapitel 3 eingefiihrte Netzwerkmodell der Ubertragungsstrecke eingesetzt.
Anschliefend wird der Einsatz von mehr als zwei parallelen Dipolen in kleinen
Arrays diskutiert. Zur Verifikation der Simulationen folgt ein Vergleich der
Simulationen mit Messungen in einem Indoor-Szenario. Abschlieftend werden
aus der Betrachtung der Arrays mit parallelen Dipolen Schlussfolgerungen
fiir den Einsatz von MIMO-Systemen in Kleingerdten gezogen.

4.1 Vergleichbarkeit der Ergebnisse
Fiir die folgenden Simulationen und Messungen in den Kapiteln 4 bis 7 wur-

den bestimmte Annahmen gemacht, um die Vergleichbarkeit der Ergebnisse
der einzelnen Unterkapitel sicher zu stellen. Falls in den folgenden Kapiteln
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

nicht anders erwéahnt, wurden die folgenden Annahmen getroffen und Bedin-
gungen eingehalten:

Alle Simulationen basieren auf dem im vorigen Kapitel vorgestellten
Netzwerkmodell. Dabei wurde der Kanal mit den beiden Kanalmodel-
len fiir den Indoor- und Outdoor-Bereich modelliert, siche Kapitel 2.3.3
und 2.3.4. Fiir die verschiedenen Simulationen wurden die Simulations-
parameter der Kanalmodelle nicht verdndert. Die Kanéle wurden auf
eine konstante mittlere Ddmpfung normiert wie in Kapitel 2.3.5 erldu-
tert, damit die Ubertragungsgewinne aller Simulationen vergleichbar
sind.

Auf beiden Seiten des Kanals wurde das gleiche Sende- und Empfangs-
array eingesetzt, damit die MIMO-Systemeigenschaften eindeutig einem
Arraytyp zugeordnet werden konnen.

In den Diagrammen ist der Leistungskorrelationskoeflizient, siche Ka-
pitel 2.1.3, dargestellt. Mit dem Sende- bzw. Empfangskorrelationskoef-
fizient ist der maximale Leistungskorrelationskoeffizient zwischen allen
Sendesignalen bzw. Empfangssignalen gemeint.

Die Kapazitidtsberechnungen basieren entweder auf einer konstanten
Sendeleistung oder einem konstanten SNR am Empfinger, siche Ka-
pitel 2.3.5. Wird ein konstantes SNR angenommen, betriagt es 10 dB.
Die konstante Sendeleistung ist so gewéhlt, dass ein SISO-System mit
einem Sende- und einem Empfangsdipol (beide vertikal ausgerichtet)
eine mittlere Ausfallkapazitit von 3,5 bit/s/Hz erreicht.!

Die Kapazititen aller gemessenen Ubertragungskanile beziehen sich auf
ein konstantes SNR am Empfinger von 10 dB. Alle Messungen wurden
auf den im Anhang A.2 genannten Messrouten durchgefiihrt.

4.2 Zwei parallele Dipole

Am Beispiel eines Arrays bestehend aus zwei parallelen A/2-Dipolen mit dem
Abstand d sollen alle Kopplungseffekte, siehe Kapitel 2.2.2, und Ergebnisse

IDiese Werte sind so gewshlt, dass ein Vergleich verschiedener Kapazititswerte innerhalb
dieser Arbeit und mit vielen Literaturstellen gezogen werden kann.
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4.2 Zwei parallele Dipole

Bild 4.1: Anordnung der Dipole fiir rdumliche Diversitét

aus dem Netzwerkmodell, siche Kapitel 3, gezeigt werden. Es wird davon aus-
gegangen, dass die Antennen in z-Richtung ausgerichtet und nebeneinander
angeordnet sind, so wie die ersten beiden Dipole in Bild 4.1. Die Antennen
wurden mit FEKO? [EMS03] durch 0,94 - \/2 lange Zylinderelemente mit
einem Radius von 1,5 mm (= \/100 bei 2 GHz) simuliert3. Fiir die korrek-
te Modellierung der Antennen ist es notwendig, die Speiseleitungstore der
Antennen mit einer Last, d.h. Sende- und Empfangseinheit wie in Kapitel
3, abzuschliefsen. Im Folgenden werden die elektromagnetischen Kenngréfien
zweier paralleler gekoppelter Dipole erortert.

4.2.1 Richtcharakteristik, Antennengewinn und
Kopplungsimpedanzen

Die Richtcharakteristik eines einzelnen in z-Richtung ausgerichteten Dipols
ist im Azimut omnidirektional und in der Elevation durch eine sin(¢) - Funk-
tion gegeben. Durch die Kopplungseffekte zwischen den Antennen verformt
sich die Richtcharakteristik, so dass die Antennen nicht mehr omnidirektio-
nal strahlen. Bild 4.2 zeigt die Richtcharakteristiken im Azimut zweier Di-
pole fiir verschiedene Abstédnde d zum benachbarten Dipol. Dabei sind beide
Antennen mit 75 Q2 abgeschlossen. Die Kopplungsimpedanz zwischen den An-

2FEKO basiert auf der Momentenmethode und ist ein kommerziell erhaltlicher Simulati-
onscode fiir elektromagnetische Problemstellungen.

3Der Verkiirzungsfaktor von 0,94 wurde durch Simulationen fiir optimale Anpassung be-
stimmt.
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

(a) Abstand 0,25 A (b) Abstand 0,5 A (c) Abstand 0,75 A

Bild 4.2: Richtcharakteristiken im Azimut von zwei gekoppelten Dipolen

tennen ist im Lastnetzwerk nicht angepasst, sondern lauft leer. Die Antennen
fokussieren ihre Energie in eine bestimmte Richtung. Prinzipiell wirken die
benachbarten Antennen als Direktoren und Reflektoren &hnlich wie bei einer
Yagi-Uda-Antenne, siche [YU26].

Diese Verformung der Richtcharakteristik wirkt sich auch auf den aktiven An-
tennengewinn aus, wie in Kapitel 3.1.2 beschrieben. Ein einzelner A/2-Dipol
hat einen Antennengewinn von 2,15 dBi. In einem Array mit zwei Antennen
erhoht sich der aktive Antennengewinn bei kleiner werdendem Antennenab-
stand d zunéchst. Bild 4.3 zeigt den Verlauf des aktiven Antennengewinns
eines Dipols fiir verschiedene Abstdnde zum benachbarten Dipol. Dabei sind
beide Antennen an 75 €2 angeschlossen und die Kopplungsimpedanz lauft leer.
Bei kleinen Antennenabsténden bricht der aktive Antennengewinn vollig ein,
und die Antennen senden bzw. empfangen nur noch einen geringen Teil der
in sie eingespeisten Energie, da die benachbarte Antenne einen Grofsteil der
Energie absorbiert. Dieses Phdnomen héngt stark von dem an die Antennen
angeschlossenen Lastnetzwerk und den Kopplungsimpedanzen ab. In Bild 4.4
ist der Verlauf der Kopplungsimpedanz zwischen zwei Dipolen iiber dem An-
tennenabstand dargestellt. Nach [Kra88] kann die Kopplungsimpedanz Zi‘;‘.
fiir unendlich diinne A/2-Dipole analytisch berechnet werden. Sie ergibt sich
aus

Z4 = 30 (2Ei{—jﬁd}—Ei{—jﬁ (\/d2+L2+L)} (4.1)
(1))
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4.2 Zwei parallele Dipole

Aktiver Antennengewinn in dBi

0,5 i i i i i
0 0,5 1 15 2 2,5 3
Antennenabstand in Wellenlangen

Bild 4.3: Aktiver Antennengewinn eines Dipols in einem Array, das aus zwei
A/2-Dipolen mit Abstand d besteht.

dabei gilt

Bi(djy) = /smu / cosz/dy
v

0 —o0

und L = A/2. Reale Dipole haben jedoch einen endlichen Radius, was ermdog-
licht, dass sich Stréome auch in ¥-Richtung und nicht nur in z-Richtung auf
der Oberflache ausbilden, siehe [Lud87]. Dies fiihrt zu leicht anderen Kopp-
lungsimpedanzen, wie in Bild 4.4 anhand der simulierten Dipole gezeigt. Da
der Realteil der Kopplungsimpedanz zwischen den Antennen fiir immer klei-
ner werdende Antennenabstéinde steigt, steigen auch die Verluste durch die
Kopplung. Das heiftt, selbst bei idealer Leistungsanpassung bricht der Anten-
nengewinn fiir kleine Antennenabstinde auf Grund der Kopplung ein. Des
Weiteren kommen bei nicht idealer Leistungsanpassung Verluste durch Fehl-
anpassung hinzu. Eine ideale Leistungsanpassung bedeutet, dass die Anten-
nenimpedanzen Z4 und zwar sowohl die Kopplungs- als auch die Eigenim-
pedanzen konjugiert komplex an die Last Z, d.h. Sende- und Empfangs-
einheit, angepasst werden miissen. Dies bedeutet mathematisch 74 = ZTL.
Es ist jedoch fiir die Praxis kaum moglich Speisenetzwerke aufzubauen, die
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Bild 4.4: Kopplungsimpedanz zwischen zwei parallelen Dipolen

an die Kopplungsimpedanzen angepasst sind. Zudem tritt das Problem auf,
dass sich die Kopplungsimpedanzen wihrend des Gebrauchs eines tragbaren
Kleingerites durch den Einfluss des Benutzers éndern kénnen, weil sich dieser
z.B. bei Mobiltelefonen im Nahfeld des Antennenarrays befindet.

4.2.2 Korrelation

Wie in den vorigen Kapiteln erortert, beeinflussen sowohl die Korrelation
zwischen den Sende- bzw. Empfangssignalen als auch das SNR, d.h. die Leis-
tungsmerkmale wie der mittlere effektive Gewinn, die Kapazitét eines MIMO-
Systems. Der Korrelationskoeffizient der zwei Signale, siehe Kapitel 2.1.3, an
zwel im Azimut omnidirektionalen und vertikal polarisierten Antennen lasst
sich fiir eine geringe Winkelspreizung in der Elevation nach [Jak74| beschrei-
ben durch

2m
Peom = /6277(1/)\ Coswddj = J0(27Td/>\) = Jo(kd) (42)
0

Hierbei wird davon ausgegangen, dass sich das einfallende bzw. gesendete
Wellenfeld gleichverteilt in alle Richtungen im Azimut ausbreitet. Der Korre-
lationskoeflizient zweier Signale iiber dem Antennenabstand ldsst sich durch
eine Besselfunktion Oter Ordnung Jo(27d/A) beschreiben. Folglich tritt die
erste Nullstelle bei 0,38 Wellenlédngen Antennenabstand auf. Wird von einem
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Bild 4.5: Leistungskorrelationskoeffizient fiir  verschiedene Kanéle mit
Laplace-verteiltem Leistungs-Azimut-Spektrum und den pfadba-
sierten Modellen aus Kapitel 2.3

Welleneinfall ausgegangen, der gleichférmig aus allen Richtungen ist, d.h.
omnidirektional in Elevation und Azimut, so ergibt sich fiir den Korrelations-
koeflizienten peom = si(kd), siehe [VA03|. Die erste Nullstelle liegt dann bei
einer halben Wellenldnge Antennenabstand.

Obwohl bei der Herleitung der Formel (4.2), wie bei der Extrapolation von
SISO zu MIMO in Kapitel 2.3.2, davon ausgegangen wird, dass dieselben
ebenen Wellen an allen Antennen einfallen bzw. gesendet werden, ist der
Korrelationskoeffizient zwischen den Signalen schon fiir Antennenabstidnde
von 0,38 Wellenldngen Null bzw. 0,5 Wellenldngen fiir einen gleichférmig auf
alle Raumwinkel verteilten Welleneinfall. Dies ist darauf zuriick zu fiihren,
dass die ebenen Wellen vor der Superposition in der Antenne (Empfangsfall)
unterschiedlich durch verschieden lange Laufzeiten zu den Antennen in der
Phase verschoben sind, siehe Bild 2.5.

In der Realitét ist der Welleneinfall auf einen bestimmten Winkelbereich be-
grenzt, wie in Kapitel 2.3 diskutiert. Fiir den komplexen Korrelationskoeffi-
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

zient mit omnidirektionalen Strahlern ergibt sich damit, siehe [Lee73],

2m 27
pram = [ cos (5 sinw ) oo+ [sin (55w ) pwras w3)
0 0

Dy ist dabei das Leistungs-Azimut-Spektrum. In Bild 4.5 sind die Korre-
lationskoeffizienten iiber dem Antennenabstand angegeben fiir verschiedene
Winkelspreizungen o eines Laplace-verteilten Leistungs-Azimut-Spektrums,
siehe Gleichung (6.4). Je geringer die Winkelspreizung ist, desto hoher wer-
den die Korrelationskoeffizienten und desto grofer miissen die Antennenab-
stinde gewdhlt werden, um unkorrelierte Signale zu erhalten. Gleichung (4.3)
kann nicht fiir beliebige Leistungs-Azimut-Spektren analytisch gelést wer-
den. In [PMF97] wird eine analytische Losung angegeben, indem die Laplace-
Funktion in eine Reihe entwickelt wird.

Im vorigen Abschnitt wurde gezeigt, dass A/2-Dipole nicht omnidirektional
strahlen, wenn Kopplungseffekte bei kleinen Antennenabstéinden auftreten.
Dies hat einen positiven Effekt auf die Korrelationseigenschaften, da ein Pat-
terndiversitatseffekt auftritt. Die Antennen gewichten auf Grund ihrer ver-
schiedenen Richtcharakteristiken die einfallenden bzw. gesendeten Wellen je
nach Richtung anders, was zu einer niedrigen Korrelation fiihrt. In Bild 4.5
ist der Verlauf der Korrelation fiir zwei Dipole unter Beriicksichtigung der
Kopplungseffekte fiir das Indoor- und Outdoor-Kanalmodell, sieche Kapitel
2.3, gegeben. Obwohl das Indoor-Kanalmodell keinen iiber dem Azimutwin-
kel gleichverteilten Welleneinfall wiedergibt, sind die Signale an den Antennen
bereits fiir kleine Antennenabsténde von 0,5 Wellenldngen dekorreliert. Hier
zeigt sich, dass der Patterndiversitatseffekt zu einer niedrigen Korrelation bei-
tragt. Beim Outdoorkanal ist die Korrelation auf der Seite des Nutzers eines
tragbaren Kleingerites und an der Basisstation angegeben. Da auf allen Sei-
ten des Nutzers Streuer sind, ist die Winkelspreizung im Kanal ausreichend
grof, um fiir Antennenabstéinde von 0,5 Wellenldngen unkorrelierte Signale
zu erhalten. An der Basisstation dagegen fallen die Wellen aus einem begrenz-
ten Winkelbereich ein, da sich keine Streuer in unmittelbarer Umgebung der
Basisstation befinden. Hier sind Antennenabstédnde von mehr als drei Wellen-
lingen notwendig, um die Signale zu dekorrelieren.
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Bild 4.6: Ubertragungsgewinn eines 2 x 2 MIMO-Systems mit Dipolen

4.2.3 Leistungsmerkmale

Die in Abschnitt 4.2.1 beschriebenen Effekte der Verformung der Richtcha-
rakteristik und der Anderung des aktiven Antennengewinns fiir kleine An-
tennenabstinde beeinflussen die Leistungsbilanz der Ubertragungsstrecke. Im
Folgenden wird ein MIMO-System mit je zwei Sende- und zwei Empfangs-
antennen (jeweils A/2-Dipole) betrachtet. Durch die Verwendung der iden-
tischen Arrays, d.h. Arrays mit gleichem Antennenabstand, am Sender und
am Empfinger wird der Einfluss der Antennenarrays besonders deutlich. Bild
4.6 zeigt die kumulativen Wahrscheinlichkeitsverteilungen des Ubertragungs-
gewinns, siehe Gleichung (3.49), des MIMO-Systems fiir verschiedene Anten-
nenabstéinde. Dabei wurde von Eigenimpedanzanpassung und dem Indoor-
Kanalmodell ausgegangen. Der Ubertragungsgewinn éindert sich je nach An-
tennenabstand. Dabei ist auch fiir kleine Antennenabstédnde kein linearer Zu-
sammenhang zwischen Antennenabstand und Ubertragungsgewinn zu erken-
nen. Dies spiegelt den komplexen Zusammenhang zwischen Antennengewinn,
Richtcharakteristik, Kopplung, Kanal und Anpassung der Antennen wider.
Fiir sehr kleine Antennenabstéinde sinkt der Ubertragungsgewinn, was auf den
Einbruch des Antennengewinns in diesem Bereich zuriick zu fiihren ist. Des
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Tabelle 4.1: Mittlerer effektiver Gewinn der Dipole und mittlerer effektiver
Array Gewinn der Dipolarrays in dBd

Kanalmodell Antennenabstand d MEG MEAG

Indoor 0,01 A -4.7 -1,7
0,25 A -4,15 -1,15

0,5\ -1,15 1,85

1A -0,9 2,1

10 A -0,5 2,5

Outdoor 0,01 A -4,6 -1,6
0,25 A -3,2 -0,2

0,5\ -1,7 1,3

1A -0,4 2,6

10 A -0,2 2,8

Weiteren ist die kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung fiir den SISO-Fall
mit je einem A/2-Dipol auf beiden Seiten des Kanals in Bild 4.6 dargestellt.
An der geringeren Steigung der SISO-Kurve im Vergleich zur MIMO-Kurve
ist zu erkennen, dass das SISO-System keine Diversitat ausnutzt.

Tabelle 4.1 gibt den mittleren effektiven Gewinn der Dipole und den mitt-
leren effektiven Array Gewinn des Dipolarrays fiir Eigenimpedanzanpassung
an, siehe Kapitel 3.4.2. Die Werte beziehen sich dabei auf das Indoor- und
Outdoor-Kanalmodell und einen Dipol als Sende- und Referenzantenne. Diese
beiden Kennwerte werden fiir kleine Antennenabsténde niedriger.

4.2.4 Kapazitit

Die Kapazitét eines MIMO-Systems, wie sie in Kapitel 2.1.2 eingefiihrt wurde,
ist das entscheidende Maf fiir die Leistungsfahigkeit eines MIMO-Systems.
In Bild 4.7 ist der Verlauf der kumulativen Wahrscheinlichkeitsverteilung der
Kapazitéat eines MIMO-Systems mit zwei \/2-Dipolen auf beiden Seiten des
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4.2 Zwei parallele Dipole
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Bild 4.7: Kumulative Kapazitdtsverteilungen fiir verschiedene Antennenab-
stdnde von 2 x 2 MIMO-Systemen bei einer konstanten Sendeleis-

tung.
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

Kanals angegeben. Dabei wurde von Eigenimpedanzanpassung? ausgegangen
und keine Kanalkenntnis am Sender vorausgesetzt, so dass die Sendeleistung
gleichméfig auf alle Sendeantennen verteilt wird. Die Sendeleistung wurde
so gewahlt, dass ein SISO-System im gleichen Kanal mit je einem Dipol am
Sender und Empfinger, eine 50% Ausfallkapazitit von 3,5 bit/s/Hz erreicht.
Deutlich zu erkennen ist in beiden Féllen, dass Antennenabstidnde kleiner als
0,5 Wellenléngen zu einer deutlich reduzierten Kapazitét fithren, weil sowohl
die Korrelation der Signale hoch ist als auch die Leistungsparameter, wie der
mittlere effektive Array Gewinn, schlechter werden. Insbesondere fiir das Out-
door Kanalmodell kann durch Antennenabsténde grofser als 0,5 Wellenléngen
die Kapazitat noch erhéht werden. Des Weiteren sind die Kapazitaten, die
flir einen gewissen Antennenabstand erreicht werden, im Indoor-Fall grofser
als im Outdoor-Fall. Dies liegt an der groferen Winkelspreizung des Indoor
Kanalmodells.

Die in Bild 4.7 dargestellten Kapazitéatsverteilungen fiir SISO-Systeme bezie-
hen sich auf ein System mit jeweils einem A/2-Dipol auf der Sende- und einem
auf der Empfangsseite. Da die SISO- und MIMO-Kurven in verschiedenen
Kapazitétsbereichen verlaufen, kénnen die Steigungen der Kurven fiir die Be-
trachtung des Diversitdtseffekts nicht direkt miteinander verglichen werden.
Der Diversititseffekt ist jedoch deutlich in Bild 4.6 beim Ubertragungsgewinn
zu sehen.

Bild 4.10 zeigt den Kapazitédtsverlauf fiir Kanalmatrizen, die mit der Frobe-
nius-Norm normiert wurden. Hier liegen die Kurven fiir die einzelnen Anten-
nenabstinde wesentlich niher zusammen, da der Ubertragungsgewinn keinen
Einfluss hat.

4.3 Mehrere parallele Dipole

Im Folgenden werden Anordnungen mit drei und vier parallelen A/2-Dipolen
betrachtet, wie in Bild 4.1 gezeigt. Dabei sei d der Abstand benachbarter Di-
pole und D der Abstand der beiden duferen Dipole. Die Antennen sind linear
und &quidistant angeordnet. Bild 4.8 zeigt mit der grau hinterlegten Fliche

4Theoretische Untersuchungen in [VA87] und [WJ02b] zeigen, dass mit idealer Leistungs-
anpssung hohere Kapazitaten fiir kleine Antennenabstande als mit Eigenimpedanzan-
passung erreicht werden. Allerdings ist dies nicht praktikabel, sieche Abschnitt 4.2.1.
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4.3 Mehrere parallele Dipole

a) b) c)

—— — —_——
D D D

Bild 4.8: Anordnung paralleler Dipole und Definition der Arraygrofie

die Grofe der im Folgenden verwendeten Antennenarrays. Wie im vorigen
Kapitel wurden die Antennen mit FEKO [EMS03| simuliert und das Netz-
werkmodell aus Kapitel 3 fiir die Analyse der MIMO-Systeme verwendet. Bei
den folgenden Simulationen werden wie zuvor MIMO-Systeme mit gleichem
Sende- und Empfangsarray betrachtet.

4.3.1 Leistungsmerkmale

Auf Grund der geometrischen Anordnung der Dipole sind die beiden &ufieren
Dipole weniger stark mit den anderen Dipolen verkoppelt als die Dipole in der
Mitte des Arrays. Dies spiegelt sich auch bei den Leistungsmerkmalen wider.
Fiir Antennenabsténde kleiner als 0,5 Wellenldngen empfiangt der mittlere
Dipol bei den Arrays aus drei parallelen Dipolen weniger Leistung als die
aufieren (bei d = 0,05\ 7dB weniger; bei d = 0,25 0,5 dB weniger). Fiir Ab-
stdnde grofer als d = 0, 5 ist die Differenz vernachlassigbar. Tabelle 4.2 gibt
den mittleren effektiven Array Gewinn fiir verschiedene Antennenabstéinde d
wieder.

4.3.2 Kapazitit

In Bild 4.9 ist die 10% Ausfallkapazitiat iiber der ArraygroRe fiir Eigenim-
pedanzanpassung, das Indoor-Kanalmodell und eine konstante Sendeleistung
dargestellt. Die Arraygrofe ergibt sich dabei aus A/2- D. Die Darstellung mit
der Arraygrofe auf der Abszisse im Diagramm erlaubt einen Vergleich der
Kapazitit verschiedener Arrays mit unterschiedlicher Anzahl von Antennen
flir eine gegebene Arraygrofe. Wie in den vorigen Abschnitten gezeigt, sinkt
der mittlere effektive Array Gewinn mit kleiner werdenden Antennenabstén-
den, so dass auch der Ubertragungsgewinn des MIMO-Systems sinkt. Dies
hat zur Folge, dass eine geringere Zahl von Antennen zu einer héheren Kapa-
zitét fithrt, wenn nur wenig Platz fiir die Antennen zur Verfiigung steht, wie
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

Tabelle 4.2: Mittlerer effektiver Array Gewinn der Dipolarrays in dBd

Kanalmodell Antennenabstand d MEAG 3 Dipole MEAG 4 Dipole

Indoor 0,05 A 0,5 -1,9
0,25 A 3,0 4,0

0,5\ 3,6 5,7

1A 4 6,0

10 A 4,6 6,0

Outdoor 0,05 A -0,6 -1,7
0,25 A 3,9 3,6

0,5\ 4,7 4,5

1A 4,7 5,6

10 A 4,6 6,0

in Bild 4.9 zu erkennen ist. Wird allerdings von einem konstanten SNR am
Empfanger ausgegangen, so ist ein MIMO-System mit einer groferen Anzahl
von Antennen immer besser als eines mit einer geringeren Anzahl von Anten-
nen, da die Leistungsbilanz keinen Einfluss hat.

Beim Vergleich in Bild 4.9 zwischen optimaler (Waterfilling) und gleichméfi-
ger Sendeleistungsverteilung auf die Sendeantennen wird deutlich, dass der re-
lative Unterschied zwischen beiden fiir kleine Antennenabsténde grofer wird.
Dies hat zwei Griinde. Zum einen sinkt das SNR bei Annahme einer konstan-
ten Sendeleistung auf Grund der Kopplungseffekte fiir kleine Antennenab-
stande. Bei kleinem SNR ist der Unterschied zwischen gleichméfiger und op-
timaler Sendeleistungsverteilung grofer, wie bereits in Bild 2.4 gezeigt. Zum
Anderen sind die Signale fiir kleine Antennenabsténde stirker korreliert, so
dass der stirkste Subkanal die anderen immer stédrker dominiert. Dies kann
durch eine optimale Sendeleistungsverteilung (Waterfilling) ausgenutzt wer-
den, indem dem stérksten Subkanal die gesamte Sendeleistung zugewiesen
wird, siehe Kapitel 2.1.2 und 2.1.3.
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Bild 4.9: Kapazitdt von MIMO-Systemen mit einer konstanten Sendeleis-
tung fiir unterschiedlich grofsen Platzbedarf fiir die Arrays aus A/2-
Dipolen mit optimaler und gleichméfiger Verteilung der Sendeleis-
tung.

4.4 Messungen mit parallelen Dipolen

Zur Verifikation der Simulationsergebnisse wurden Messungen mit Arrays, die
aus parallelen A/2-Dipolen bestehen, durchgefithrt. Wie bei den Simulationen
wurde jeweils auf beiden Seiten des Kanals das gleiche Array verwendet. Fiir
Antennenarrays mit zwei Dipolen wurden Antennenabsténde von A/2 und
A/4 realisiert, sowie Antennenarrays mit drei Dipolen mit einem Antennen-
abstand von A/4. Die Antennen wurden auf Duroid 5880® mit der Dicke
1,57 mm gedtzt und mit einem angepassten Balun gespeist. Mit allen Ar-
rays wurden Messungen auf der LOS Messroute R__NLOS und den NLOS
Messrouten R NLOS 1 und R__NLOS 2, sieche Anhang A.2, durchgefiihrt.
Die Messungen auf den Messrouten R_NLOS 1 und R_NLOS_ 2 wurden
zusammen ausgewertet und eignen sich fiir einen Vergleich mit den Simula-
tionen mit dem Indoor Kanalmodell.
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

4.4.1 Leistungsmerkmale

Bei den Antennenarrays mit drei Antennen und A/4 Antennenabstand ist die
mittlere Empfangsleistung und damit auch der mittlere effektive Gewinn der
mittleren Antenne im R LOS Szenario 3,6 dB niedriger als die der duferen
Antennen. In den NLOS Szenarien ist dieser Pegel 1,2 dB niedriger als der
der dufieren Antennen. Der gemessene Unterschied der beiden dufseren An-
tennen liegt bei 0,3 dB in beiden Szenarien. Dies ist auf Ungleichheiten in
der Speisung bzw. Speiseleitung der Antennen im Versuchsaufbau zuriickzu-
fiihren. Bei den Arrays mit zwei Antennen ist der Unterschied der mittleren
Empfangsleistung ebenfalls 0,3 dB. Der gemessene mittlere effektive Array
Gewinn der Arrays mit zwei Dipolen betrigt 2 dBd fiir einen Antennenab-
stand von d = 0,5\ und -1 dBd fiir d = 0,25\. Bei drei Antennen und
d = 0,25\ ist der mittlere effektive Array Gewinn 2,5 dBd.?

4.4.2 Kapazitat

Bild 4.10 zeigt die kumulativen Wahrscheinlichkeitsverteilungen der Kapa-
zitdten, wie sie in den beiden Szenarien gemessen wurden. Um den Ein-
fluss der Korrelation deutlich zu machen, wurden die Kanalmatrizen mit der
Frobenius-Norm normiert und ein mittleres SNR von 10 dB am Empfianger
angenommen. Zum Vergleich sind die mit dem Indoor-Kanalmodell und dem
Netzwerkmodell simulierten Kapazititsverliufe dargestellt. Die Ubereinstim-
mung zwischen Messung und Simulation ist gut. Eine noch bessere Uberein-
stimmung der Messergebnisse mit den Simulationen ist nicht zu erwarten, da
zwar 300 Messungen durchgefithrt wurden, diese Anzahl aber noch immer
relativ gering fiir einen Vergleich der Statistiken aus Messung und Simulation
ist. Des Weiteren entstehen geringe Messfehler durch die parasitdre Strahlung
der Speisenetzwerke und Kabel der Antennen.

4.5 Schlussfolgerung

Aus der Betrachtung und Analyse paralleler Dipole mit dem Netzwerkmodell
und den damit zur Verfiigung gestellten Kenngrofsen ist es moglich, einige

5Ein Vergleich der absoluten gemessenen Pegel mit denen des Kanalmodells macht keinen
Sinn, da im Kanalmodell kein fester geometrischer Weg fiir die Antennen vorgegeben
werden kann. Deswegen werden lediglich relative Groflen wie der mittlere effektive Ge-
winn und der mittlere effektive Array Gewinn verglichen.
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Bild 4.10: Kumulative Kapazitatsverteilungen fiir verschiedene Antennenab-
stdnde fiir ein konstantes SNR am Empfanger von 10 dB. Die Mes-
sungen auf den NLOS-Messrouten eignen sich fiir einen Vergleich
mit den Simulationen.
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4 Analyse gekoppelter Dipole fiir Raumdiversitit

Schlussfolgerungen fiir die Integration von Antennen in tragbare Kleingeréte
zu ziehen:

e Fir die Ausnutzung von rdumlicher Diversitdt sind Antennenabsténde
von mindestens 0,4 Wellenldngen notwendig.

e Werden zu viele Antennen auf kleiner Flache angeordnet, so kann der
Ubertragungsgewinn des MIMO-Systems derart verringert werden, dass
die maximale Kapazitdt fiir mehr Antennen geringer ist als fiir wenige
Antennen.

e Auf Grund der Kopplungseffekte wird der Ubertragungsgewinn eines
MIMO-Systems bzw. die Leistungsbilanz der Antennenarrays entschei-
dend durch die Antennen und das daran angeschlossene Lastnetzwerk
beeinflusst.
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5 Polarisations- und Patterndiversitat in
MIMO-Systemen

In tragbaren Kleingeraten ist selten geniigend Platz vorhanden, um die An-
tennen mit mindestens 0,4 Wellenldngen Abstand zur Ausnutzung der raum-
lichen Diversitdt anzuordnen. Kleinere Antennenabsténde fithren zu einer ho-
hen Korrelation und einem niedrigen mittleren effektiven Array Gewinn, wie
im vorherigen Kapitel gezeigt. Einen Ausweg bietet hier der Einsatz anderer
klassischer Diversititsarten wie Polarisations- und Patterndiversitéit! auf bei-
den Seiten des Kanals. Der Einsatz dieser Diversitdten fir MIMO-Systeme
wird im Folgenden diskutiert. Hierbei zeigt sich wieder, dass eine alleinige
Betrachtung der Korrelationseigenschaften nicht ausreicht, um die Leistungs-
féhigkeit der Antennenarrays zu beurteilen. Die Leistungsbilanz der gesamten
Ubertragungsstrecke muss beriicksichtigt werden, was durch das Netzwerkmo-
dell aus Kapitel 3 ermdglicht wird.

Im Abschnitt 5.1 wird auf den Einsatz von Polarisationsdiversitéit eingegan-
gen. Patterndiversitdt wird in Abschnitt 5.2 diskutiert. Die Kombination von
rdumlicher Diversitdt mit Polarisations- und Patterndiversitat fiihrt zu sehr
leistungsfahigen und kompakten Arrays fiir MIMO-Systeme, was in Abschnitt
5.3 gezeigt wird. Abschlieffend werden einige Schlussfolgerungen fiir den Ein-
satz der verschiedenen Diversitdten in MIMO-Systemen in tragbaren Klein-
geraten gezogen.

5.1 Polarisationsdiversitat

Der Grundgedanke fiir den Einsatz von Polarisationsdiversitdt in MIMO-
Systemen ist, dass die Ubertragungsfunktionen fiir verschiedene orthogonale

1Unter Patterndiversitiat wird hier verstanden, dass die Betrige oder Phasenverliufe der
Richtcharakteristiken zweier Antennen verschieden sind bzw. gleiche Antennen verschie-
dene Orientierungen und damit Hauptstrahlrichtungen haben.
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5 Polarisations- und Patterndiversitdt in MIMO-Systemen

Polarisationen weitestgehend unabhéngig voneinander sind, siehe [FJ94] und
[WSW02|. Durch ein Antennenarray kénnen prinzipiell maximal drei verschie-
dene orthogonale Polarisationen angeregt werden. Hierzu sind dreidimensio-
nale Antennenanordnungen nétig. Da die meisten tragbaren Kleingerite je-
doch nur eine geringe Bautiefe haben, werden im Folgenden nur zweidimen-
sionale Antennenanordnungen betrachtet.

Polarisationsdiversitéit auf beiden Seiten des Kanals wird schon lange, z.B. im
Richtfunk ausgenutzt, wenn zwei Ubertragungsstrecken parallel z.B. in hori-
zontaler und vertikaler Polarisation genutzt werden. Hierbei muss allerdings
beachtet werden, dass eine Richtfunkstrecke i.d.R. auf der Line-of-Sight Kom-
ponente des Kanals basiert und die Antennen eine feste, nicht verdnderbare
Ausrichtung haben. In einem Mehrwegefunkkanal tritt Kreuzpolarisations-
kopplung auf. Dies bedeutet, dass am Sender orthogonale Polarisationen am
Empfénger nicht mehr unabhéngig voneinander sind. Ein Teil der mit einer
Polarisation abgestrahlten Energie koppelt im Kanal in die andere Polarisati-
on iiber. Dieses Phéanomen wird im folgenden Abschnitt untersucht. Des Wei-
teren kann beim mobilen Einsatz der Kommunikationsgerate nicht von einer
starren Ausrichtung der Endgerdte bzw. deren Antennen ausgegangen wer-
den, vielmehr ist die Orientierung der Geréte zuféllig, so dass die Antennen
beispielsweise nicht auf horizontale oder vertikale Polarisation ausgerichtet
sind.

Der Einsatz von Polarisationsdiversitdt in MIMO-Systemen wurde, soweit
dem Autor dieser Arbeit bekannt, erstmals von [Sva02b| vorgeschlagen®. In
[DKO02], [WSWO02] und [WKSW03a] werden weitere Arbeiten zu diesem The-
ma vorgestellt. Trotz der Problematik der Kanalmodellierung mittels des
Kronecker-Produkts in diesen Veroffentlichungen, siehe Kapitel 2.3, sind hier
erste wichtige Ergebnisse aufgefiihrt. Kopplungseffekte zwischen orthogonal
ausgerichteten Antennen miissen beriicksichtigt werden, da sonst die Kapa-
zitét {iberschitzt wird. Des Weiteren wird gezeigt, dass der Ubertragungsge-
winn von MIMO-Systemen, die auf Polarisationdiversitéit beruhen, niedriger
ist, als bei Ausnutzung rein raumlicher Diversitdt und optimaler (im Sinne
von Polarisationsanpassung) Ausrichtung der Antennen, siehe auch Abschnitt

2In [AMdCO01] wurde bereits ein Jahr frither erklirt, dass mit sechs unabhingigen Feld-
komponenten, d.h. drei orthogonalen Polarisationen jeweils des elektrischen und ma-
gnetischen Feldes, MIMO moglich sei. Es wird nicht erklart, wie sechs unabhéngige
Feldkomponenten angeregt werden sollen.
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5.1 Polarisationsdiversitit

5.1.2. In [DLHO02| werden erste Arbeiten zu Polarisationsdiversitit beschrie-
ben, die auf Ray-Tracing Simulationen des Kanals beruhen. Die Grundaussage
dieser Veroffentlichung ist, dass das Verhalten von MIMO-Systemen, die auf
Polarisationsdiversitdt beruhen, stark von den Ausbreitungsbedingungen im
Kanal abhéngt.

Aus diesem Grund wird im folgenden Abschnitt auf den Einfluss verschie-
dener Kanalparameter auf Polarisationsdiversitét fiir MIMO-Systeme einge-
gangen. Danach werden in Abschnitt 5.1.2 verschiedene Anordnungen von
A/2-Dipolen mittels des Netzwerkmodells zur Systembeschreibung analysiert
und diskutiert.

5.1.1 Einfluss der Kanalparameter

Die Kapazitdt von MIMO-Systemen, die auf rdumlicher Diversitdt beruhen,
ist abhéngig von der Winkelspreizung im Kanal. Fiir kleine Winkelspreizun-
gen werden grofe Antennenabsténde bendtigt, um unkorrelierte Signale an
den Antennen zu empfangen, wie in Kapitel 4.2.2 gezeigt. MIMO-Systeme,
die auf Polarisationsdiversitéit beruhen, sind dagegen nicht abhéngig von der
Winkelspreizung. Der raumliche Effekt, dass die selben ebenen Wellen an al-
len Antennen einfallen bzw. gesendet werden, aber fiir jede Antenne eines
Arrays phasenverschoben sind, spielt bei Polarisationsdiversitit keine Rol-
le. Polarisationsdiversitit basiert auf der Unabhéngigkeit ebener Wellen mit
orthogonalen Polarisationen. Mit anderen Worten, bei der Ausnutzung von
Polarisationsdiversitdt werden verschiedene ebene Wellen fiir verschiedene Po-
larisationen empfangen bzw. gesendet. Die Unabhéngigkeit von der Winkel-
spreizung des Kanals ist ein grofser Vorteil, da die MIMO-Systeme dadurch
robuster gegen Anderungen der riumlichen Eigenschaften des Kanals werden.

Die Unabhéngigkeit ebener Wellen mit orthogonaler Polarisation ist in realen
Mehrwegefunkkanélen aber nur begrenzt gegeben. Durch Reflexion, Streu-
ung, Beugung und Transmission kann die Polarisation ebener Wellen gedreht
werden, wodurch Kreuzpolarisationskopplung im Kanal auftritt. Die Kreuz-
polarisationskopplung X;; zwischen den orthogonalen Polarisationsrichtun-
gen ¢ und j kann mathematisch beschrieben werden durch das Verhéltnis der
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Bild 5.1: Kumulative Kapazitdtsverteilung eines 2 x 2 MIMO-System, das auf
Polarisationsdiversitét beruht, fiir verschiedene Werte der Kreuzpo-
larisationskopplung X.

Leistung Pj;, die die Polarisation im Kanal dreht, zur Leistung P;;, die die
Polarisation beibehalt.

X;i=-L (5.1)

Im Allgemeinen wird davon ausgegangen, dass gilt X;; = Xj;. Die Kreuzpo-
larisationskopplung ist stark vom jeweiligen Ausbreitungsszenario abhéngig.
Messungen in [LY72, BA86, CMA ™86, Vau00| ergeben Werte von 0 bis -14
dB fiir den Indoor-Bereich und -4 bis -18 dB fiir den Outdoor-Bereich (Mi-
krozellular). Je stirker der Line-of-Sight Pfad die Mehrwegepfade des Kanals
dominiert, desto geringer wird tendenziell die Kreuzpolarisationskopplung.

Bild 5.1 zeigt den Einfluss der Kreuzpolarisationskopplung auf die Kapazitit
eines MIMO-Systems, das sowohl zwei orthogonale A\/2-Dipole am Sender mit
horizontaler und vertikaler Polarisation als auch zwei orthogonale Dipole am
Empfinger hat. Die Kanalmatrix fiir solch ein System hat folgenden Aufbau,
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5.1 Polarisationsdiversitit

wobei die Indizes h und v fiir horizontale und vertikale Polarisation stehen.

Yo \ _ [ hwn Phno | [ s (5.2)
Yu hvh hvv Sy

Fiir den Kanal wurde das Indoor-Kanalmodell verwendet und die Kreuzpo-
larisationskopplung entsprechend gedndert. Die Sendeleistung wurde fiir die
Simulationen konstant gehalten und gleichmifig auf beide Sendeantennen
verteilt. Deutlich zu erkennen ist, dass die Kapazitéat fiir steigende Kreuzpola-
risationskopplung sinkt. Ist die Kreuzpolarisationskopplung gering, so dhnelt
die Kanalmatrix einer Diagonalmatrix, weil die kreuzpolaren Ubertragungs-
koeffizienten gering sind im Vergleich zu den copolaren, was zu hohen Kapazi-
téten fiihrt. Bei starker Kreuzpolarisationskopplung jedoch sind alle Ubertra-
gungskoeflizienten dhnlich groff. Die Kanalkoeffizienten der Kreuzpolarisati-
on sind korreliert mit den Koeffizienten der Copolarisation, was zu niedrigen
Kapazitaten fiihrt. Bei einer Kreuzpolarisationskopplung von -20 dB ist der
Leistungskorrelationskoeffizient fiir das Indoor-Kanalmodell zwischen Signa-
len mit orthogonaler Polarisation kleiner 0,1. Steigt die Kreuzpolarisations-
kopplung auf 0 dB, so ergibt sich ein Leistungskorrelationskoeffizient von 0,2.
Werte kleiner als 0,2 wurden fiir die Bewertung klassischer Polarisationsdi-
versitét auch messtechnisch ermittelt, siehe [LY72, KTS84, ETO93, Vau00].
Die Orientierung der Arrays mit orthogonalen Dipolen zueinander hat keinen
Einfluss auf die Kapazitét, weil aus der Kenntnis zweier beliebiger orthogo-
naler Polarisationen immer durch eine Koordinatentransformation auf zwei
andere orthogonale Polarisationen geschlossen werden kann.

5.1.2 Vergleich der Kapazitit und des
Ubertragungsgewinns mit MIMO-Systemen fiir
raumliche Diversitat

Wie erwéhnt kann die Unabhéngigkeit orthogonaler Polarisationen fiir kleine
Antennenarrays fiir MIMO-Systeme ausgenutzt werden, da die Signale mit
unterschiedlichen Polarisationen unkorreliert sind. Ein Vergleich der Kapa-
zitét eines MIMO-Systems mit je zwei orthogonalen \/2-Dipolen am Sender
und Empfinger mit einem System mit je zwei parallelen Dipolen zeigt jedoch,
dass die maximal erreichbare Kapazitét fiir die parallelen Dipole grofer ist,
wenn fiir den Vergleich von einer konstanten Sendeleistung ausgegangen wird.
Dies ist auf den Ubertragungsgewinn zuriickzufiihren. Da in der Kanalmatrix,
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Bild 5.2: Vergleich des Ubertragungsgewinns von 2 x 2 MIMO-Systemen mit
parallelen und orthogonalen A\/2-Dipolen

wie mit Gleichung (5.2) gezeigt, die Hilfte der Ubertragungskoeffizienten die
Ubertragung der Kreuzpolarisation beschreiben, ist der Ubertragungsgewinn
fiir MIMO-Systeme mit Polarisationsdiversitit geringer als bei Ausnutzung
rein rdumlicher Diversitét. Bei diesem Vergleich ist eine optimale Ausrichtung
bzw. Orientierung der Arrays fiir die Ausnutzung der rdumlichen Diversitat
vorausgesetzt, so dass keine Polarisationsfehlanpassung auftritt. Ein von der
Orientierung der Antennenarrays stark abhiingiger Ubertragungsgewinn kann
bei MIMO-Systemen, die auf Polarisationsdiversitit basieren, nicht auftreten.
Dies ist fiir viele Anwendungen mit mobilen Geréten ein grofser Vorteil. Des
Weiteren wurde fiir den Vergleich ein Antennenabstand der parallelen Dipole
von mehr als einer halben Wellenlénge vorausgesetzt, so dass nahezu keine
Reduktion des Ubertragungsgewinns durch Kopplunsgeffekte auftritt. Bild
5.2 zeigt den Ubertragungsgewinn beider Arten von MIMO-Systemen fiir das
Indoor-Kanalmodell, wobei die Sendeleistung gleichméfig auf die Sendeanten-
nen verteilt wird. Der Abstand d = 0,25 Wellenléngen der parallelen Dipole
zur Ausnutzung der rdumlichen Diversitat wurde dabei derart gewahlt, dass
die geometrische Grofse des Arrays gleich der eines Arrays mit zwei orthogona-
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len Dipolen ist. Es zeigt sich, dass ein auf Polarisationsdiversitit basierendes
MIMO-System eine hohere Kapazitit erreicht als ein System basierend auf
rdumlicher Diversitét, wenn die gleiche Arraygrofe angenommen wird. Dies
zeigt, dass Polarisationsdiversitét insbesondere dann eingesetzt werden sollte,
wenn wenig Platz fiir das Antennenarray zur Verfiigung steht.

5.2 Patterndiversitat

Unter Patterndiversitdt wird in dieser Arbeit verstanden, dass Antennen ver-
schiedene Richtcharakteristiken haben, ihre Hauptstrahlrichtungen verschie-
den sind oder die Phasenverldufe der komplexen Richtcharakteristiken sich
unterscheiden. Es ist offensichtlich, dass Antennen, deren Richtcharakteristi-
ken sich nicht oder nur geringfiigig raumlich {iberlappen, eine geringe Korrela-
tion zwischen den Sende- oder Empfangssignalen aufweisen. Auf der anderen
Seite wird aber die Anzahl der Freiheitsgrade fiir die Signalverarbeitung in
die Raumrichtungen eingeschrénkt, in die nur eine begrenzte Zahl von An-
tennen strahlen. Beispielsweise ist die Ausblendung von Stérern (rédumlich
farbiger Interferenz) im MIMO-System nicht mehr moglich, wenn das Kom-
munikationssignal und der Stérer von nur einer Antenne empfangen werden.
Die rdumliche Auflésung einzelner Pfade ist nur moglich, wenn mehrere An-
tennen die selben Pfade mit ihrer Richtcharakteristik abdecken. Es gilt beim
Einsatz von Patterndiversitiat abzuwégen, zwischen einer niederen Korrela-
tion der Signale einerseits und andererseits vielen Antennen fiir jede Raum-
richtung. Die Schwierigkeit ist, dass der Zusammenhang zwischen Kapazitét
und Richtcharakteristik nicht direkt beschrieben werden kann. In [DLHO02]
und [WWO02] sind Beispiele aufgefiihrt, wie sich Patterndiversitit auswirken
kann. Im Folgenden wird am Beispiel von idealen Antennen, die verschieden
starke Richtwirkungen haben, gezeigt, wie sich die oben beschriebenen Phé-
nomene auswirken.

Die Richtcharakteristik der dabei verwendeten Antennen wurden so gewahlt,
dass durch eine einfache Verdnderung eines Parameters eine beliebige Halb-
wertsbreite im Azimut einstellbar ist. Die Funktion

C (¥, ¢) = sin(9) sin? (¢ /2) (5.3)

beschreibt dabei die Richtcharakteristik der in ¥-Richtung polarisierten An-
tennen mit dem Parameter ¢, der die Halbwertsbreite im Azimut bestimmt,
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(a) Richtcharakteristiken fiir verschiedene (b) Anordnung der Antennen im
Halbwertsbreiten Kreis

Bild 5.3: Antennenkonfiguration zur Untersuchung der Patterndiversitat

siche Bild 5.3(a). Die Antennenkonfiguration fiir die Simulationen besteht
aus je sechs Antennen am Sender und Empfénger, die kreisférmig angeordnet
sind, siehe Bild 5.3(b). Dabei sind die Antennen jeweils um 60° verdreht, so
dass die Hauptstrahlrichtung jeder Antenne verschieden ist. Der Abstand d
zwischen benachbarten Antennen entspricht dabei dem Radius der kreisfor-
migen Anordnung. Kopplung wird fiir diese grundlegenden Untersuchungen
vernachléssigt.

Bild 5.4(a) zeigt den Verlauf der 10% Ausfallkapazitit fiir verschiedene An-
tennenabsténde d und Halbwertsbreiten der Richtcharakteristiken im Azimut,
wenn von einer konstanten Sendeleistung ausgegangen wird. Die hochsten
Kapazitdten werden fiir grofse Halbwertsbreiten und grofe Antennenabstén-
de erreicht. Im Bild ist klar zu erkennen, dass die Kapazitit bei im Azimut
omnidirektionalen Antennen und kleinen Antennenabstinden einbricht, weil
die Korrelation der Signale steigt. Ist dagegen die Halbwertsbreite gering,
so bricht die Kapazitdt bei kleinen Antennenabsténden weniger stark ein,
da jede Antenne in eine andere Richtung strahlt und die Signale dadurch
unkorreliert sind. Dies ist auf den Patterndiversitéatseffekt zuriickzufiihren.
Bei Halbwertsbreiten kleiner als 30° bricht die Kapazitdt unabhéngig vom
Antennenabstand vollig ein, da viele Pfade von den Antennen komplett aus-
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Bild 5.4: Ausnutzung des Patterndiversitatseffekts

geblendet werden und somit die Kanaldimpfung stark steigt bzw. der Uber-
tragungsgewinn stark absinkt. Bild 5.4(b) zeigt den Ubertragungsgewinn fiir
verschiedene Halbwertsbreiten fiir einen Antennenabstand von einer halben
Wellenlénge. Bei kleinen Halbwertsbreiten der Antennen ist deutlich zu se-
hen, dass der Ubertragungsgewinn bei den niedrigen Auftrittswahrscheinlich-
keiten klein wird. Dies fiihrt zu einer Absenkung der Ausfallkapazitdt. Beim
Einsatz von Patterndiversitiat muss folglich immer ein Kompromiss gefunden
werden zwischen einer Absenkung der Korrelation einerseits und einem nied-
rigen Ubertragungsgewinn andererseits.

In vielen Anwendungen von Arrays insbesondere in tragbaren Kleingerdten
stellt sich oft automatisch ein Patterndiversitiatseffekt ein, da alle Antennen
durch die Einbauumgebung bedingt in verschiedene Richtungen strahlen, sie-
he Kapitel 7. Es ist darauf zu achten, dass die Antennen trotz Ausnutzung
des Patterndiversitétseffekts einen méglichst grofsen Winkelbereich abdecken,
in dem die Pfade liegen. Eine Anwendung von Patterndiversitat, bei der ver-
schiedene Phasenverldufe der komplexen Richtcharakteristik verwendet wer-
den, wird in Kapitel 6 gezeigt.
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5 Polarisations- und Patterndiversitdt in MIMO-Systemen

5.3 Kombination verschiedener Diversitaten

Sowohl Polarisations- als auch Patterndiversitdt eignen sich, die Korrelati-
on zwischen den Signalen nahe angeordneter Antennen zu senken. Bei der
Anwendung von Polarisationsdiversitdt wird in der Regel ein Patterndiver-
sitatseffekt mit ausgenutzt. A/2-Dipole beispielsweise haben bei Ausrichtung
parallel zur z-Achse eine Richtcharakteristik, die durch sin(¢) gekennzeichnet
ist. D.h. der Dipol empféngt aus +z-Richtung nichts. Wird der Dipol gedreht,
so wird auch diese Nullstelle verdreht. Bei der Anwendung mehrerer gegen-
einander verdrehter Dipole fiihrt dies zu Patterndiversitat.

Die gezielte Kombination dieser Diversitdten mit rdumlicher Diversitét fithrt
zu sehr kleinen und leistungsfahigen Antennenarrays. Dies soll mit folgenden
Beispielen gezeigt werden. In Bild 5.5 sind verschiedene zweidimensionale Di-
polanordnungen bzw. Arrays® gezeigt. Array d) besteht aus zweimal zwei
orthogonalen Dipolen. Als Parameter wird der Abstand zwischen den beiden
Dipolkreuzen verédndert. Array e) bis g) bestehen jeweils aus drei Dipolen. Der
Abstand zwischen den einzelnen Antennen bzw. deren geometrischer Mittel-
punkte ist bei Anordnung f) am groften. Die drei Anordnungen d) bis f)
ermoglichen jeweils die Ausnutzung sowohl von Polarisations- und Pattern-
diversitéit als auch von rdumlicher Diversitat. Die Anordnungen g) und h)
basieren nur auf Pattern- und Polarisationsdiversitét.

5.3.1 Kapazitat

Bild 5.6 zeigt die 10% Ausfallkapazititen als Funktion der Arraygrofe. Unter
der Grofse eines Arrays wird wie zuvor die geometrische Fliache verstanden,
die fiir die Anordnung der Antennen benétigt wird. In Bild 5.5 und 4.8 ist
diese Flache jeweils grau markiert. Fiir die Berechnung der Kapazitaten wur-
de das Indoor-Kanalmodell innerhalb des Netzwerkmodells verwendet und
eine konstante Sendeleistung sowie Eigenimpedanzanpassung angenommen.
Sowohl auf Sendeseite als auch auf der Empfangsseite des Kanals wurden die
gleichen Antennenarrays eingesetzt.

Deutlich zu erkennen ist in Bild 5.6 bei Antennenarrays a) bis d), dass die
Kapazitdt mit zunehmender Grofse der Arrays und damit groferem Anten-

3Der Verkiirzungsfaktor fiir die einzelnen Dipole wurde jeweils so gew#hlt, dass alle An-
tennen bei der gleichen Frequenz resonieren.
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d Y\ A~

d) e) f)

)
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g) h)

Bild 5.5: Verschiedene Arrays aus A/2-Dipolen zur Ausnutzung verschiede-
ner Diversitdten. Die grau hinterlegte Fliche gibt die geometrische
Arraygrofe an.

nenabstand d steigt. Dies ist durch die Ausnutzung der rdumlichen Diversitat
zu erkldren. Es zeigt sich jedoch deutlich, dass die Verwendung von Kombi-
nationen verschiedener Diversititen zu kleinen, leistungsfihigen Antennenar-
rays fiihrt. Um zu zeigen, dass die Ausrichtung von Sende- zu Empfangsar-
rays beim Einsatz von Polarisationsdiversitdt nur eine untergeordnete Rolle
spielt, wurden die Empfangsarrays e) bis h) gegen die Sendearrays von 0° bis
180° kontinuierlich verdreht. Durch diese Verdrehung resultieren nur leichte
Schwankungen der 10% Ausfallkapazitat, die im Diagramm 5.6 dargestellt
sind. Werden die Arrays a) bis c¢) aus parallelen Dipolen verdreht, so kann
die Kapazitdat durch Polarisationsfehlanpassung vollig einbrechen.

Beim Vergleich der Kapazititen fiir eine gleichméfige und eine optimale (Wa-
terfilling) Verteilung der Sendeleistung auf die Sendeantennen zeigt sich, dass
die gekreuzten Dipole bzw. Array h) am wenigsten von Waterfilling profitiert,
siehe Bild 5.6. Dies ist darauf zuriickzufithren, dass bei geringem SNR eine
niedrige Korrelation bei optimaler Verteilung der Sendeleistung einen negati-
ven Einfluss auf die Kapazitdt hat. In diesem niedrigen Bereich des SNRs ist
es besser, die gesamte Sendeleistung auf einen Subkanal zu konzentrieren, der
desto besser ausgeprégt ist, je hoher die Korrelation ist, siehe Kapitel 2.1.3.
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Bild 5.6: 10% Ausfallkapazitdt fiir verschiedene Antennenarrays und deren
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Orientierung, aufgetragen iiber dem Platzbedarf fiir eine konstante
Sendeleistung. Die Arraykonfigurationen sind in Bild 4.8 und 5.5
dargestellt.



5.3 Kombination verschiedener Diversitaten

Tabelle 5.1: 10% Ausfallkapazitat in bit/s/Hz fiir eine konstante Sendeleis-
tung, mittlerer effektiver Array Gewinn in dBd fiir gleichméfig
verteilte Sendeleistung und der Leistungskorrelationskoeffizient
flir verschiedene Arrays.

Antennenanordnung d)? e) f) g) h)
Indoor 10% Ausfallkapazitit 6,6 3,4 4,1 2,4 2,9
MEAG in dBd 5,1 2,8 3,3 2,3 2,3

op <0,1 <0,1 <0,1 05 <01
Outdoor 10% Ausfallkapazitit 5,0 2,4 3,7 2,1 2,6
MEAG in dBd 48 24 30 21 21

pp° 0,3 0,35 0,17 0,5 <0,1

Die Korrelation zwischen den Signalen an den einzelnen Antennen ist sowohl
fiir das Indoor- als auch das Outdoor-Kanalmodell niedrig, wie in Tabelle
5.1 gezeigt. Die Korrelationskoeffizienten fiir das Outdoor-Kanalmodell sind
hoher als im Indoor Fall, was auf die grofsere Winkelspreizung in der Elevation
und im Azimut des Indoor-Kanalmodells zuriickzufiihren ist. Lediglich das
Antennenarray g) fithrt zu hohen Korrelationen, was sich auch in der 10%
Ausfallkapazitéit bemerkbar macht.

5.3.2 Leistungsmerkmale

In Tabelle 5.1 ist neben dem Korrelationskoeffizient der mittlere effektive Ar-
ray Gewinn angegeben. Bei einem Vergleich der mittleren effektiven Array
Gewinne der parallelen Dipole in Tabelle 4.2 mit den Ergebnissen in Tabelle
5.1 zeigt sich, dass zwar durch den Einsatz von Polarisationsdiversitat die
maximal erreichbaren Werte geringer sind. Dafiir werden aber auch bei sehr
kompakten Arrays schon hohe Werte erreicht. Eine Ausnahme bildet Anten-

4d = 0,75\ Antennenabstand
5Der héchste Korrelationskoeffizient wurde jeweils auf der Seite der Basisstation des Ka-
nals gemessen.
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Bild 5.7: Kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung der gemessenen Kapazi-
tét flir verschiedene Arrays und Szenarien.

nenarray g), das sehr stark verkoppelt® ist und dadurch nur einen geringen
mittleren effektiven Gewinn erreicht. Fiir das Outdoor-Kanalmodell ergeben
sich geringere mittlere effektive Array Gewinne, was auf die geringe Winkel-
spreizung zuriickzufiihren ist.

5.4 Messungen mit verschiedenen
Dipolanordnungen

Bild 5.7 zeigt die Ergebnisse der Kapazitdtsmessungen mit verschiedenen
kompakten Arrays auf den NLOS Messrouten R NLOS 1und R NLOS 2,
sieche Anhang A.2, die zusammen ausgewertet wurden. Die Arrays wurden
so ausgewdhlt, dass sie alle eine Arraygrofe haben, die kleiner oder gleich
A/2 x A/2 ist. Die Antennenarrays a),b),e),f) und h) wurden fiir die Messun-

6Die Kopplung zwischen den Antennen in Array g) liegt bei -7 dB bei der Resonanzfre-
quenz. Array f) dagegen hat nur eine Kopplung von -12,5 dB zwischen den Antennen
und Array e) -9 bzw. -23 dB zwischen 45° und 90° gegeneinander gedrehten Antennen.
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Tabelle 5.2: 10% Ausfallkapazitit fiir SNR=10 dB in bit/s/Hz fiir gleichméRig
verteilte Sendeleistung.
a)’ b7 e ) b
Simulation 4,4 54 6,3 6,7 5,0
Messung 45 56 6,0 6,5 4,7

gen verwendet und genauso wie die Antennen in Kapitel 4.4 aufgebaut. Die
gemessenen Kanalmatrizen wurden mit der Frobenius-Norm normiert und ein
konstantes SNR von 10 dB angenommen. Aus diesem Grund sind die Ergeb-
nisse nicht direkt mit den Werten in Tabelle 5.1 (konstante Sendeleistung)
vergleichbar, aber ein Vergleich kann mit den Ergebnissen in Bild 4.10 (kon-
stantes SNR) gezogen werden. Hierbei zeigt sich deutlich, dass wie bei den
Simulationen mit orthogonal angeordneten Dipolen (Array h)) hohere Kapa-
zitdten als mit zwei parallelen Dipolen (Array a)) erreicht werden, wenn die
gleiche Arraygrofe angenommen wird. Bei den Antennenarrays e) und f) mit
drei Dipolen ergeben sich wie bei den Simulationen héhere Kapazititen als
bei Antennenarrays, die rein rdumliche Diversitéit ausnutzen. Die gemessenen
mittleren effektiven Array Gewinne liegen fiir Array h) bei 2 dBd, fiir Array
e) bei 1,4 dBd und bei Array f) bei 3,6 dBd. Der Leistungskorrelationskoef-
fizient der Signale an den Arrays liegt fiir alle Arrays unter 0,1. Tabelle 5.2
fasst die Messergebnisse der 10% Ausfallkapazitit zusammen und zeigt einen
Vergleich zu den simulierten Werten fiir ein konstantes SNR, von 10 dB. Die
Messergebnisse der Messroute R LOS sind ebenfalls in Bild 5.7 dargestellt.
Wegen der geringen Winkelspreizung durch die LOS-Komponente sind die
erreichten Kapazititen geringer als bei den NLOS Messrouten.

5.5 Schlussfolgerung

Aus der Untersuchung von Polarisations- und Patterndiversitét fiir MIMO-
Systeme lassen sich Schlussfolgerungen fiir den Einsatz von MIMO-Systemen
in tragbaren Kleingeréten ziehen:

e Die Korrelationen der Elemente der Kanalmatrizen sind gering beim

7d = 0,25\ Antennenabstand
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Einsatz von Kombinationen aus Pattern-, Polarisations- und raumli-
cher Diversitét. Dies fiihrt zu leistungsfahigen Arrays. Allerdings diirfen
dabei die folgenden beiden Probleme nicht vernachléssigt werden.

e Beim Einsatz von Polarisationsdiversitiit ist der Ubertragungsgewinn
kleiner als beim Einsatz rein rdumlicher Diversitéit, wenn fiir letzteren
von Polarisationsanpassung ausgegangen wird.

e Bei Patterndiversitit sinkt der Ubertragungsgewinn insbesondere bei
den niedrigen Ausfallwahrscheinlichkeiten.
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6 Das Antennenkonzept
Multimodediversitat

In diesem Kapitel wird ein neues breitbandiges Antennenkonzept, basierend
auf Multimodediversitdt mit Spiral- und Sinusantennen, fiir MIMO-Systeme
vorgestellt. Multimodediversitit bedeutet, dass nicht mehrere Antennen fiir
raumliche Diversitat wie in Kapitel 4 und Polarisations- bzw. Patterndiversi-
tdt wie in Kapitel 5 genutzt werden, sondern verschiedene Moden einer An-
tenne zum Empfang bzw. Senden rdumlich unkorrelierter Signale. Dies hat
unmittelbar zur Folge, dass nur wenig Platz fiir die Antenne bendétigt wird,
da lediglich eine Antenne fiir mehrere unkorrelierte Signale notwendig ist.
Die verwendeten Antennen sind, im Gegensatz zu den in den vorigen Kapi-
teln verwendeten Antennen, frequenzunabhéingig. Sie ermdéglichen damit sehr
breitbandig Dienste bzw. mehrere Frequenzbander abzudecken.

Multimodediversitdt wurde erstmals von [Gil65] am Beispiel einer Anten-
ne mit im Azimut orthogonalen Richtcharakteristiken vorgeschlagen. Weitere
Antennen, die sich dafiir eignen, wurden in [VA84] veroffentlicht. Die Anwen-
dung von Multimodediversitét fiir MIMO wird in [Sva00] diskutiert, allerdings
mit einer wenig praktikablen Antennenlosung fiir tragbare Kleingerate. Das
dort vorgestellte Antennenkonzept ist zu grof. Die bisherigen Studien iiber
Multimodediversitat beschrédnken sich auf eine Analyse der Korrelation der
Sende- bzw. Empfangssignale. Die Leistungsmerkmale wie der mittlere effek-
tive Gewinn wurden aufser Acht gelassen. Das neue Antennenkonzept basiert
auf vierarmigen Sinus- und Spiralantennen, siche [WWO04] und [WSPWO03].
Die Antennen sind selbstkomplementér und folglich ab einer bestimmten un-
teren Grenzfrequenz nahezu frequenzunabhéngig. Die Anwendung von Spiral-
antennen, die in nur einem Mode betrieben werden, ist in [WEWO02] erdrtert.

Sinus- und Spiralantennen werden in der Literatur ausfiihrlich beschrieben,
siehe [CM90, GW00, CO88|. Aus diesem Grunde werden hier nur die fiir Mul-
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(a) Spiralantenne (b) Sinusantenne

Bild 6.1: Antennen fiir Multimodediversitat

timodediversitit relevanten Eigenschaften kurz wiedergegeben. Danach folgt
eine Berechnung der Korrelation zwischen den Empfangs- bzw. Sendesignalen
und die Berechnung des mittleren effektiven Gewinns verschiedener Moden.
Da Multimodediversitat Patterndiversitat mit einschliefst, ist eine genaue Be-
trachtung des mittleren effektiven Gewinns der Moden besonders wichtig,
siehe Kapitel 5.2. AbschlieRend wird der Einsatz von Spiral- und Sinusan-
tennen mit mehreren Moden in MIMO-Systemen gezeigt und ein Vergleich
zwischen Simulationen und Messungen vorgenommen.

6.1 Antennen fur Multimodediversitat

Die fiir Multimodediversitdt verwendeten Spiral- und Sinusantennen kénnen
beide mehrere Moden bei einer Frequenz abstrahlen und sind frequenzunab-
héngig.

Die Frequenzunabhéngigkeit der Strahlungseigenschaften von Antennen kann

entweder durch winkelkonstante oder logarithmisch periodische Antennen er-
reicht werden, siehe [GWO00]. Beide Eigenschaften setzen streng genommen

90



6.1 Antennen fiir Multimodediversitéat

eine unendlich ausgedehnte Antennengeometrie voraus. Winkelkonstante An-
tennen lassen sich geometrisch alleine durch die Angabe von Winkeln be-
schreiben. Sie bilden sich durch Skalierung auf sich selbst ab und erscheinen
deswegen fiir elektromagnetische Wellen verschiedener Frequenzen gleich. Die
Bow-Tie Antenne ist ein Beispiel fiir eine winkelkonstante Antenne, siehe
[Bal82]. Bei logarithmisch periodischen Antennen wiederholt sich die glei-
che geometrische Struktur, die in einem bestimmten geometrischen Verhélt-
nis 7 skaliert ist. Das Verhéltnis 7 ist dabei gegeben durch das Verhéltnis
der Abmessungen zweier aufeinanderfolgender geometrischer Strukturen. Im
Gegensatz zu winkelkonstanten Antennen hat eine logarithmisch periodische
Struktur nicht fiir alle elektromagnetischen Wellen mit beliebiger Frequenz
die gleiche skalierbare Struktur, sondern nur fiir bestimmte Verhéltnisse von
Frequenzen 7° mit 7 € N ergibt sich die identische Struktur. Dadurch er-
gibt sich eine Periodizitdt in den Strahlungseigenschaften, die nur fiir 7 — 1
verschwindet. Fiir die Praxis ist es deshalb entscheidend, die einzelnen Struk-
turen breitbandig genug zu machen und das Verhéltnis 7 nicht zu groff zu
wéhlen. Ein drittes Prinzip, das die Frequenzunabhéngigkeit der Eingangsim-
pedanz einer Antenne beschreibt, ist die Selbstkomplementéritéit der geome-
trischen Struktur. Eine komplementére bzw. duale Struktur ist eine Struktur,
die durch Vertauschen der leitenden und nichtleitenden Fléchen aus dem Ori-
ginal hervorgeht. Sind die komplementére und originale Struktur identisch,
bzw. besitzen sie jeweils 50% leitende Flachen und 50% nicht leitende Fli-
chen, so sind die originale und duale Struktur selbstkomplementér.

Die im Folgenden kurz beschriebenen Antennen sind selbstkomplementar und
logarithmisch periodisch. Dies fiihrt zur Frequenzunabhéngigkeit der Anten-
nen fiir Multimodediversitét.

6.1.1 Spiralantennen

Die hier betrachtete archimedische Spiralantenne besteht aus vier Armen, die
sich um ein gemeinsames Zentrum kreisférmig nach aufsen winden, siehe Bild
6.1(a). Der Radius r der Arme der Antenne wird beschrieben durch

=70 (Y + 1) (6.1)

7, bestimmt die Steigung der Arme tiber dem Winkel . 1; steht fiir den Rota-
tionswinkel zwischen den Armen. Fiir eine vierarmige Spirale gilt
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¥; =7/2- (i —1) mit i = 1..4. Die Antenne kann prinzipiell drei verschiedene
Moden abstrahlen, die von der Anregung der Arme im Zentrum der Antenne
abhéngen. Fiir die Anwendung der Multimodediversitdt mit der Spiralanten-
ne werden lediglich Mode 1 und Mode 2 benotigt. Mode 1 ist charakterisiert
durch eine Phasenverschiebung von 90° zwischen den in die inneren Enden
benachbarter Antennenarme eingespeisten Signalen. Mode 2 hat eine Phasen-
verschiebung von 180°. Beide Moden strahlen zirkular polarisiert in Richtung
der Hauptstrahlrichtung und ansonsten elliptisch polarisiert ab. Wegen der
Selbstkomplementéritét sind die Antennen frequenzunabhéngig oder in an-
deren Worten extrem breitbandig. Da allerdings die geometrische Struktur
der Antenne durch den duferen Radius R begrenzt ist, existiert eine untere
Grenzfrequenz fui,. Die untere Grenzfrequenz des ersten Modes ist !

&
fmin,Model = 0 (62)

2R, [r et

Die Grenzfrequenz des Modes 2 ist doppelt so grofs und die des Modes 3 be-
tragt den dreifachen Wert. Dieser Zusammenhang kann durch die Stromver-
teilung in der sogenannten aktiven Zone der einzelnen Moden erklart werden.
Die aktive Zone ist ein ringformiger Bereich um das Zentrum der Antenne,
von der die Energie abgestrahlt bzw. in der die Energie empfangen wird. In
der aktiven Zone ist der Strom in benachbarten Armen in Phase, so dass sich
die lokalen Felder der Arme konstruktiv addieren und abstrahlen. Diese Zone
ist charakterisiert durch ein bestimmtes Verhéltnis aus ihrem geometrischen
Umfang und der Wellenldnge. Fiir Mode 1 ist das Verhéltnis eins, fiir Mode
2 zwei. Folglich hat die Stromverteilung in der aktiven Zone zwei Maxima fiir
Mode 1 und vier fiir Mode 2. Fiir sinkende Frequenzen wandert die aktive
Zone auf der Antenne nach aufen, bis der Rand der Antenne und damit die
untere Frequenzgrenze erreicht wird. Uber der unteren Frequenzgrenze sind
die Antenneneigenschaften nahezu frequenzunabhéngig. Dies gilt bis zu ei-
ner oberen Frequenzgrenze, wenn die aktive Zone das Zentrum der Antenne
erreicht hat, da eine archimedische Spirale in ihrem Zentrum, je nach Speise-
netzwerk, nicht mehr selbstkomplementér ist. Durch die Einschrankung der
unteren Grenzfrequenz werden die Antennen auch als quasiselbstkomplemen-
tar bezeichnet.

Die Richtcharakteristiken C'(¢) in der Elevation der Mode 1 und 2 der Spi-
ralantenne sind in Bild 6.2 fiir den rechts- (rhc) und linkszirkular (lhc) po-

15“83 bezeichnet die effektive Permittivitét.
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(a) Mode 1 (b) Mode 2

Bild 6.2: Richtcharakteristiken der Spiralantenne

larisierten Feldanteil gezeigt. Dabei befindet sich die Antennenebene in der
90°-Ebene in Bild 6.2, d.h. sie ist horizontal. Die Richtcharakteristik C(v)
im Azimut ist omnidirektional. Die Phase der Moden, die unter anderen Pa-
rametern die Korrelationseigenschaften in der Kanalmatrix beeinflusst, ist in
Bild 6.3 iiber dem Azimutwinkel dargestellt. Die Phase des Mode 1 &ndert
sich um 360° bei einem Umlauf um die Antenne im Azimut und 720° fiir den
Mode 2, was durch die Stromverteilung in der aktiven Zone zu erkléren ist.

Die verschiedenen Moden kénnen prinzipiell auf zwei Arten angeregt werden.
Erstens, wie bisher beschrieben, durch Speisung des Zentrums der Antennen
und zweitens durch Speisung am &uferen Rand der Antenne an den Enden
der Arme. Die innen und aufsen gespeisten Moden sind orthogonal links und
rechts zirkular bzw. elliptisch polarisiert. Werden die Moden im Zentrum der
Antenne und auflen gleichzeitig angeregt, so muss auf die Kopplung zwischen
den Moden geachtet werden. Die gemessene Kopplung zwischen den Moden 1,
innen und aufsen gespeist, betrégt bei einer Spiralantenne mit einem Durch-
messer von 11 cm fiir Frequenzen grofer als 1,5 GHz weniger als -15 dB.
Wie in Kapitel 6.4.2 gezeigt wird, kann die Kopplung deutlich reduziert wer-
den, wenn auflen durch Speisung von nur drei Armen Hybridmoden angeregt
werden.
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Bild 6.3: Phasenverlauf der Moden der Spiralantenne

6.1.2 Sinusantennen

Die Geometrie der vierarmigen Sinusantenne mit 10 Antennenbogen pro Arm
ist in Bild 6.1(b) dargestellt. Als Antennenbogen werden dabei die Kreisseg-
mente der Arme der Antennen bezeichnet, siche Bild 6.1. Ein wichtiger An-
tennenparameter ist der Verzahnungswinkel . Je grofer « ist, desto langer
sind die Antennenbogen und desto mehr greifen benachbarte Arme ineinan-
der. Die Randkurve der Geometrie ist eine Funktion des Steilheitsfaktors K,
des Radius eines Antennenbogens R, des Zahlindex g der einzelnen Bogen
eines Antennenarms und des Verhéltnisses 7 der Radien R, benachbarter
Bogen, siche [CO8S|.

(1-K)lnr

%0 (=17 Z/J> fir —a<y<a (6.3)

r(¢) = Rgexp (—
Der Steilheitsfaktor K beschreibt die Steigung der Arme. Er muss kleiner eins
sein, damit sich benachbarte Arme nicht beriihren.

Die einzelnen Moden der Antenne werden wie bei der Spiralantenne ange-
regt. Die unteren Frequenzgrenzen der Moden sind eine Funktion verschiede-
ner Geometrieparameter und sind folglich nicht so leicht zugénglich wie bei
der Spiralantenne. Generell gilt aber, dass die unteren Grenzfrequenzen der
Sinusantenne hoher sind als die einer Spiralantenne mit dem gleichen &ufie-
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Bild 6.4: Richtcharakteristiken der Sinusantenne

ren Radius. Sie sinken mit grofier werdendem «, da die Antenne fiir grofse «
(o > 80°) abschnittsweise durch eine Spiralantenne angenéhert werden kann.
Die Grenzfrequenzen kénnen als empirische Formeln angegeben werden, siehe
[K1602]. Die Richtcharakteristiken der Mode 1 und 2 sind in Bild 6.4 angege-
ben. Die Amplitude der Richtcharakteristik &ndert sich nur geringfiigig mit «,
wohingegen die Polarisation stark von a abhéngt. Die Moden sind abwech-
selnd tiber der Frequenz links- und rechtsdrehend elliptisch polarisiert, je
nach Orientierung des Antennenbogens, der sich bei der angeregten Frequenz
in Resonanz befindet. Bild 6.5 zeigt den Gewinn des links- und rechtszirkular
polarisierten elektrischen Feldanteils fiir den Mode 1. Das Achsverhaltnis der
Antenne héngt von « ab. Da die Sinusantenne sich fiir grofte o abschnittswei-
se iiber der Frequenz wie eine Spiralantenne verhilt, ist das Achsverhéltnis
nahezu 0 dB. In kleinen Frequenzbereichen, in denen sich die Polarisation
von links- auf rechtsdrehend elliptisch oder umgekehrt dndert, ist die Anten-
ne linear polarisiert. Fiir kleine o (o < 50°) ist die Antenne immer linear
polarisiert. Sowohl der Mode 1 als auch der Mode 2 der Antenne kdnnen
am Zentrum und an den dufleren Enden der Antenne angeregt werden. Aber
im Gegensatz zur Spiralantenne werden orthogonale Polarisationen nur bei
Sinusantennen mit grofem « erreicht (o > 80°, abschnittsweise Verhalten
wie Spiralantenne). Die Amplitude der Richtcharakteristik des dritten Modes
ist nahezu identisch zum ersten Mode, aber orthogonal dazu polarisiert. Ei-
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Antennengewinn in dBi

Frequenz in GHz

Bild 6.5: Gewinn des links- und rechtszirkular polarisierten Feldanteils des
Mode 1 der Sinusantenne

ne vollstdndige und detaillierte Beschreibung der Antennenkenngréften durch
empirische Formeln ist in [K1502] angegeben.

6.2 Korrelation zwischen den Moden

Wie in den vorigen Kapiteln gezeigt ist die Korrelation zwischen den Uber-
tragungskoeffizienten bzw. Moden ein wichtiges Maf fiir die Leistungsfihig-
keit eines MIMO-Systems. Werden statistische Verteilungsfunktionen fiir das
Leistungs-Azimut- und Elevations-Spektrum angenommen, siehe Kapitel 2.3
und 4.2.2, so kénnen die Korrelationskoeffizienten direkt berechnet werden.
Dies hat im Gegensatz zur Verwendung des pfadbasierten Kanalmodells aus
Kapitel 2.3.3 den Vorteil, dass der Einfluss einzelner Kanal- und Antennen-
parameter auf die Korrelation gut untersucht werden kann. Erst nachdem die
grundlegenden Zusammenhénge klar sind, wird das Netzwerkmodell mit dem
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pfadbasierten Indoor-Kanalmodell fiir einen Vergleich mit Messungen heran-
gezogen.

Das Leistungs-Azimut-Spektrum py (¢)) fiir beide Polarisationen ¢ und
kann durch eine Laplacefunktion beschrieben werden, siche Kapitel 2.3 und
das Elevations-Spektrum py (9) durch eine Gauss-Verteilung 2

1 _ﬂ\d}—uu;\ 1 ("9*“19)2
= e oy und J) =
o p(?) oy

Durch Multiplikation der beiden Gleichungen und Normierung mit?
J 9,5 (0)p9,p(1)d2 = 1 ergibt sich das gesamte Leistungs-Winkel-Spektrum
p(¥, ) fur Elevation und Azimut.

e (6.4)

p(¥)

Mit Hilfe von [FJ94] kann leicht gezeigt werden, dass sich der komplexe Kor-
relationskoeflizient zwischen zwei Signalen, die mit verschiedenen Antennen
bzw. in diesem Fall Moden gesendet oder empfangen werden, ergibt aus

Ry
com — 6.5
P 707 (6.5)
mit der Kovarianz Ria
Rip = Y//[XPR- Co1(0,9) - Cha(9,7) - po (9, %) + (6.6)

- 0
Cyr(9,9) - Ca(9,4) - py (9, ¥)] sin(d)dddyp

mit der Konstanten Y und der Varianz 012

=Y / / XPR - |Cou(0,)] - po(9,0) + (6.7)

—m 0
Cyi(9,0) 7 py (9, )] sin(9)ddd

XPR bezeichnet dabei das Verhéltnis der Leistung in 9-Polarisation zur Leis-
tung in -Polarisation am Empfanger. Da der Korrelationskoeffizient pcom,

Q,uw, iy und oy, oy sind die jeweiligen Mittelwerte und Standardabweichungen der Ver-
teilungsfunktionen.
3 | dS2 bezeichnet die Integration iiber den Raumwinkel .
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Bild 6.6: Korrelation zwischen den Moden der Spiralantenne, oy = 60°

eine Funktion der polarimetrischen Richtcharakteristik ist, wird er gleich Null
fiir orthogonal polarisierte Antennen bzw. Moden. Gleichungen (6.5) bis (6.7)
sind eine Verallgemeinerung der in Kapitel 4.2.2 gezeigten Spezialfille fiir be-
stimmte Leistungs-Winkel-Spektren und Antennen.

Grundsétzlich ist es moglich, jede beliebige Kombination von Moden der
Spiral- und Sinusantenne fiir Multimodediversitdt zu verwenden. Aus die-
sem Grund wird im Folgenden zuerst eine Kombination von Moden der Spi-
ralantenne und anschlieffend die Sinusantenne betrachtet. Dabei wird davon
ausgegangen, dass die Antennenebene vertikal ist, d.h. die Antenne wird ge-
geniiber der Darstellung in Bild 6.1 verdreht, so dass die Antennenebene sich
in der x-z-Ebene befindet. Der Einfluss des Speisenetzwerks sowie die Kopp-
lung zwischen den Moden wird fiir die Berechnung der Korrelation mittels
Gleichungen (6.5) bis (6.7) nicht berticksichtigt.

6.2.1 Korrelation der Moden der Spiralantenne

Fiir die folgenden Betrachtungen wird eine vierarmige Spiralantenne mit ei-
nem Durchmesser von 11 cm verwendet. Daraus ergibt sich eine untere Grenz-
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Bild 6.7: Korrelation zwischen den Moden der Spiralantenne, oy = 20°

frequenz von ca. 1,2 GHz fiir den Mode 2. Insgesamt werden drei verschiedene
Richtcharakteristiken angeregt. Mode 1 und Mode 2 werden im Zentrum der
Antenne angeregt und ein dritter Mode (Mode 1) an den dufseren Enden der
Spirale, so dass die Richtcharakteristik der von Mode 1 entspricht, jedoch
orthogonal dazu polarisiert ist. Bilder 6.6 und 6.7 zeigen den Leistungskorre-
lationskoeffizient |peom|?, siche Gleichung (6.5), zwischen den verschiedenen
Moden fiir eine Winkelspreizung von 60° bzw. 20° im Azimut. Die Winkel-
spreizung in der Elevation betrdgt 5°. Dabei wird davon ausgegangen, dass
die mittlere Einfallsrichtung 10° im Azimut und 90° in der Elevation be-
tragt. Da der dritte Mode, der aufen angeregt wird, orthogonal polarisiert zu
den beiden im Zentrum der Antenne angeregten Moden ist, ist die Korrela-
tion nahezu Null. Die leichten Schwankungen iiber der Frequenz riihren von
der Quasiselbstkomplementéritdt wegen der endlichen Struktur her. Die bei-
den anderen Moden sind stérker korreliert, da sich ihre Richtcharakteristiken
teilweise liberlappen. Andererseits dekorrelieren die verschiedenen Phasenver-
ldufe der Moden 1 und 2 die Signale, da die einzelnen ebenen Wellen vor der
Superposition in der Antenne verschieden komplex gewichtet werden. Dies
erfolgt analog zu einem Antennenarray, das auf der Ausnutzung von raumli-
cher Diversitat beruht. Auch bei solch einem Array treffen zwar die gleichen
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Bild 6.8: Korrelation zwischen den Moden der Sinusantenne, oy = 60°

ebenen Wellen an allen Antennen ein, werden jedoch durch die verschieden
langen Laufzeiten zu den Antennen vor der Superposition verschieden in der
Phase gedreht, was die Empfangssignale (oder Sendesignale) dekorreliert. Da-
durch wird auch der Sachverhalt erklart, dass die Korrelation zwischen den
Moden 1 und 2 mit sinkender Winkelspreizung steigt, was aus den Bildern 6.6
und 6.7 deutlich hervorgeht. Durch eine Verdnderung der mittleren Einfalls-
richtung der Signale in die Antennenebene wird die Korrelation erhéht. Fallen
die ebenen Wellen hauptsichlich parallel zur y-Achse? ein, so sind die Em-
pfangssignale am stérksten dekorreliert. Bei einem mittleren Welleneinfall aus
der x-Richtung hingegen geht die Polarisationsdiversitét, je nach Winkelsprei-
zung, verloren, da die Antenne in diese Richtung, d.h. in der Antennenebene,
nur linear abstrahlt. Dadurch steigt die Korrelation. Bei Frequenzen kleiner
als 1,2 GHz ist die Korrelation hoch, da der dritte, aulen gespeiste, Mode
zwar angeregt, aber von der Antenne nicht abgestrahlt werden kann.

4Dije Antenne befindet sich in der x-z-Ebene.
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Bild 6.9: Korrelation zwischen den Moden der Sinusantenne, o, = 20°

6.2.2 Korrelation der Moden der Sinusantenne

Die Sinusantenne (o = 80°) wird fiir die Multimodediversitat mit den drei
Moden betrieben, die alle im Zentrum der Antenne angeregt werden. Die
verwendete Antenne hat einen Durchmesser von 10 cm, was zu einer unte-
ren Grenzfrequenz von 1,7 GHz fiir den Mode 2 fiihrt. Die Bilder 6.8 und 6.9
zeigen den Leistungskorrelationskoeffizient zwischen den Moden fiir eine Win-
kelspreizung von 60° und 20° im Azimut und 5° in der Elevation. Wie bei der
Spiralantenne betrégt die mittlere Einfallsrichtung 10° im Azimut und 90° in
der Elevation. Analog zur Spiralantenne sinkt die Korrelation mit wachsender
Winkelspreizung. Mode 1 ist orthogonal polarisiert zu Mode 2 und Mode 3, so
dass hier die Korrelation besonders niedrig ist. Zwischen Mode 2 und Mode 3
bildet sich ein Patterndiversitéitseffekt aus, da die beiden Richtcharakteristi-
ken sich kaum {iberlappen. Zusétzlich werden die Empfangssignale von Mode
2 und Mode 3 durch den unterschiedlichen Phasenverlauf der Richtcharak-
teristiken wie bei der Spiralantenne dekorreliert. Generell zeigt sich ein sehr
dhnliches Verhalten wie bei der Spiralantenne. Im Frequenzbereich unter 1,7
GHz ist die Korrelation hoch, da der dritte Mode nicht abgestrahlt wird, weil
die Grenzfrequenz unterschritten ist.
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Tabelle 6.1: Mittlerer effektiver Gewinn der Moden in dBi

Winkelspreizung Spiralantenne Sinusantenne
Mode 1 Mode2 Model Mode 2

Azimut 20° -1.9 -2.1 -4.2 -2.2

Azimut 60° -0.7 -1.3 -2.2 -1.4

6.3 Mittlerer effektiver Gewinn der Moden

Bei dem Einsatz eines starken Patterndiversitiatseffektes, wie es bei Multi-
modediversitit der Fall ist, ist die Beriicksichtigung des mittleren effektiven
Gewinns von besonderer Bedeutung. Es muss sicher gestellt werden, dass die
rdumlichen Eigenschaften des Kanals und die Richtcharakteristiken der An-
tennen aufeinander abgestimmt sind, siehe Kapitel 5.2. Fiir die in den vorigen
Kapiteln gemachten Annahmen tiber die Leistungs-Winkel-Spektren lasst sich
der mittlere effektive Gewinn bezogen auf eine isotrope Antenne nach [FJ94]
angeben mit

GMEc = // [%'Gﬂ(ﬁ7¢)'pﬂ(ﬁaw) +

1

PR G () pu(9.0) | sin(9)dddy (6.8)

Daraus ergeben sich fiir eine Winkelspreizung von 5° in der Elevation die
in Tabelle 6.1 dargestellten mittleren effektiven Gewinne fiir die einzelnen
Moden der Antennen. Die mittleren effektiven Gewinne der Moden 3 beider
Antennen sind gleich den mittleren effektiven Gewinnen der Moden 1. Da
sowohl niedrige Korrelationen zwischen den Moden als auch nahezu gleiche
und ausreichend grofte Werte fiir die mittleren effektiven Gewinne erreicht
werden, kann mit den Spiral- und Sinusantennen ein grofter Diversitdtsgewinn

erreicht werden, siehe [VA87].
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6.4 MIMO-Systeme mit Multimodediversitat

Um das Potenzial von Multimodediversitét fiir MIMO-Systeme aufzuzeigen,
wurden Simulationen mit dem Netzwerkmodell mit Spiral- und Sinusantennen
und Messungen mit Spiralantennen durchgefiihrt. Sowohl fiir die Simulatio-
nen als auch die Messungen wurden Antennen mit einem Durchmesser von 11
cm eingesetzt. Auf beiden Seiten des Kanals befanden sich jeweils die gleichen
Antennen. Wie bei den Korrelationsberechnungen im vorigen Kapitel, ist die
Antennenebene vertikal.

6.4.1 Simulationen der Kapazitdt und des
Ubertragungsgewinns

Die Simulationen wurden mit dem stochastischen Indoor-Kanalmodell aus
Kapitel 2.3.3 und dem Netzwerkmodell aus Kapitel 3 durchgefiihrt. Der Ein-
fluss des Speisenetzwerks ist dabei vernachléssigt. Sowohl die Spiral- als auch
die Sinusantenne wurden mit den in Kapitel 6.2 beschriebenen Kombinatio-
nen von Moden verwendet. Da ein Vergleich der Kapazitdten zwischen Mes-
sergebnissen und Simulationen gezogen wird, werden die gemessenen Kanal-
matrizen mit der Frobenius-Norm, siehe Gleichung (2.24), normiert. Bild 6.12
zeigt die simulierte kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung der Kapazitit
flir ein mittleres SNR am Empfanger von 10 dB und einer gleichméfigen Ver-
teilung der Sendeleistung auf die Moden der Sendeantenne. Die Spiralantenne
erreicht geringfiigig hohere Kapazititen als die Sinusantenne. Zum Vergleich
ist die Kapazitét eines MIMO-Systems mit Sende- und Empfangsarrays, die
aus je drei parallelen A/2-Dipolen mit A\/4 Antennenabstand bestehen, eben-
falls dargestellt. Wird die Spiralantenne bei der unteren Grenzfrequenz des
Mode 2 betrieben, so ist die von ihr benotigte Fléche so grof wie das Array
aus Dipolen. Dies zeigt den kleinen Platzbedarf der Spiralantenne.

Bild 6.10 zeigt die Simulationsergebnisse fiir den Ubertragungsgewinn bei ei-
ner gleichméfigen Verteilung der Sendeleistung auf alle Moden. Auch hier
erreicht die Spiralantenne héhere Werte als die Sinusantenne, was durch die
hoéheren mittleren effektiven Gewinne der Moden der Spiralantenne zu er-
klaren ist. Zum Vergleich wurde wiederum ein MIMO-System mit je drei
A/2-Dipolen mit einem Antennenabstand von A\/4 auf jeder Seite des Kanals
herangezogen. Es zeigt sich, dass die MIMO-Systeme mit Dipolarrays keinen
hoheren Ubertragungsgewinn als die Systeme mit einer frequenzunabhéngi-
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Bild 6.10: Simulierter Ubertragungsgewinn der Sinus- und Spiralantenne

gen Spiralantenne haben. Insbesondere ist die Wahrscheinlichkeit fiir niedrige
Ubertragungsgewinne bei den Spiralantennen geringer. Das in Bild 6.10 ge-
zeigte SISO-System hat vertikale A/2-Dipole auf beiden Seiten des Kanals.

6.4.2 Messungen mit der Spiralantenne

Fiir die Messungen mit der Spiralantenne wurde fiir die beiden im Zentrum
der Antenne angeregten Moden das Speisenetzwerk aus [GW00| verwendet.
Die Léange des verwendeten Speisenetzwerks betrug dabei 5 cm. Fiir den au-
fen angeregten Mode wurde das gleiche Speisenetzwerk verwendet, allerdings
in einer kiirzeren Ausfithrung mit einer Lange von 2,5 cm und mit nur einem
angeschlossenen Eingang, wie in Bild 6.11 dargestellt. Die Speisenetzwerke
wurden dazu auf Duroid 6010.8® mit eines Dicke von 0,635 mm und die
Antenne auf Duroid 5880® mit einer Dicke von 1,57 mm geiitzt. Fiir den
Anschluss des Speisenetzwerks an den dufseren Enden der Arme der Antenne
ist es zweckméfig, alle Arme bei einem Azimutwinkel enden zu lassen. Um
die Kopplung zwischen den innen und aufen angeregten Moden zu reduzie-
ren, werden aufen nur drei Arme gespeist und der vierte lduft leer. Dadurch
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6.4 MIMO-Systeme mit Multimodediversitat

(a) Aufere Speisung (b) Innere Speisung

Bild 6.11: Speisenetzwerke an der Spiralantenne

entstehen allerdings in der Regel Hybridmoden, d.h. Kombinationen aus Mo-
de 1 und Mode 2. Das auflen eingespeiste Signal wird zunéchst in Mode 2
abgestrahlt, falls dieser bei der angeregten Frequenz existiert. Die noch nicht
abgestrahlte Energie breitet sich weiter in Richtung Antennenzentrum aus,
bis sie in Mode 1 abgestrahlt wird. Die gemessene Anpassung aller drei Mo-
den ist im Frequenzbereich von 1,5 bis 2,5 GHz besser als -10 dB und die
Kopplung zwischen Mode 1 und Mode 2, innen gespeist, betrdgt -15 dB. Die
Kopplung zwischen dem aufsen angeregten Hybridmode und den innen ge-
speisten Moden ist kleiner als -20 dB (Mode 1) bzw. -18 dB (Mode 2).

Die Messungen wurden bei 51 diskreten Frequenzpunkten im Bereich von 1,5
bis 2,5 GHz durchgefiihrt. Dieser Frequenzbereich ist nach oben durch das
Speisenetzwerk und nach unten durch die Antenne festgelegt. Entlang der
Messrouten R LOS und R NLOS 1, siehe A.2, wurden jeweils Messungen
an 300 verschiedenen Positionen gemacht. Bild 6.12 zeigt den Verlauf der
kumulativen Wahrscheinlichkeitsverteilung der gemessenen Kapazitéten, fir
mit der Frobenius-Norm normierte Kanalmatrizen mit einem mittleren SNR
von 10 dB am Empfianger und gleichméfig verteilter Sendeleistung auf die
Moden der Sendeantenne. Eine signifikante Frequenzabhéngigkeit der Kapa-
zitdten konnte iiber den Frequenzbereich von 1,5 bis 2,5 GHz nicht festge-
stellt werden. Auf Grund der groferen Winkelspreizung der NLOS Messroute
R_NLOS_ 1 gegeniiber der LOS Route R__LOS ergeben sich fiir erstere deut-
lich hohere Kapazitaten. Die simulierten und gemessenen Kapazitdtsvertei-
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Bild 6.12: Gemessene und simulierte Kapazitdtsverteilungen der Sinus- und
Spiralantenne fiir ein konstantes SNR von 10 dB

lungen stimmen gut iiberein. Zum Vergleich mit MIMO-Systemen mit Arrays,
die aus A/2-Dipolen mit A\/4 Abstand bestehen, sind die gemessenen Kapa-
zitédtsverldufe in Bild 6.12 eingezeichnet. Durch den Vergleich zeigt sich wie
bereits bei den Simulationen, dass Multimodediversitdt mit Spiralantennen
eine sehr kompakte und leistungsfdhige Antennenlésung fiir MIMO ist.

Tabelle 6.2: Gemessener mittlerer effektiver Gewinn der Moden in dBd

Winkelspreizung Spiralantenne
Mode 1  Mode 2

LOS Szenario -2,5 -3,4

NLOS Szenario -1,5 -2,6
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6.4 MIMO-Systeme mit Multimodediversitat

Die gemessenen mittleren effektiven Gewinne der Moden, bezogen auf einen
Dipol, ist in Tabelle 6.2 angegeben. Wird von einer kleinen Winkelspreizung
in der Elevation ausgegangen, so ergibt sich ein Unterschied von 1,15 dB
fiir den mittleren effektiven Gewinn bezogen auf einen Dipol zum mittleren
effektiven Gewinn bezogen auf einen isotropen Kugelstrahler. Damit ist ein
Vergleich mit den in Tabelle 6.1 angegebenen berechneten Werten moglich.

Die gemessenen Leistungskorrelationskoeffizienten zwischen den Empfangs-

signalen bzw. Sendesignalen der einzelnen Moden sind kleiner als 0,2 sowohl
im LOS Szenario als auch im NLOS Szenario.
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7 Systemstudien mit integrierten
Antennen

Die in den vorigen Kapiteln gezeigten Grundlagen erlauben, den Einbau von
mehreren Antennen in kleine tragbare Gerite systematisch durchzufiihren
und das Ergebnis zu bewerten. In diesem Kapitel wird der Einbau von meh-
reren Inverted-F Antennen in ein kleines Geh&use eines Kommunikationsge-
rits gezeigt. Dabei stehen Simulationen mit dem Netzwerkmodell im Vor-
dergrund. Durch Messungen werden die Simulationen verifiziert. Das Geh&u-
se hat die Grofe eines gewohnlichen Mobiltelefons. Anwendungen eines sol-
chen MIMO-Systems sind im Outdoor-Bereich der Mobilfunk und im Indoor-
Bereich schnurlose Telefone bzw. Datenverbindungen. Entsprechend den mog-
lichen Anwendungen wurde eine Frequenz von 2 GHz fiir die Simulationen
und Messungen ausgewahlt, da diese Frequenz in einem fiir die Kommunika-
tion typischen Bereich liegt und sich im UMTS-Band befindet.

Zunéchst wird das prinzipielle Vorgehen fiir den Einbau von Antennenarrays
beschrieben. Danach folgt eine Beschreibung der Antennenarrays und der
Simulationsszenarien. Sowohl im Outdoor- als auch im Indoor-Bereich wer-
den komplette Ubertragungskanile mit realistischen Basisstationsantennen
betrachtet. Abschlieflend wird ein Vergleich der Simulationen mit Messungen
gezogen.

7.1 Strategie fiir die Entwicklung
leistungsfahiger Antennenarrays

Die Integration mehrerer Antennen in ein kleines mobiles Gerét ist ein ite-
rativer Prozess. Zunéchst werden die Antennen eingebaut und ihre elektro-

magnetischen Eigenschaften berechnet bzw. simuliert. Dabei sollten verschie-
dene Diversitdtsarten kombiniert und die Kopplung zwischen den Antennen
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gering gehalten werden. Aufbauend auf der elektromagnetischen Charakteri-
sierung der Antennen kénnen Simulationen eines MIMO-Systems mit Hilfe
des Netzwerkmodells durchgefiihrt werden. Wie bereits in den vorigen Kapi-
teln gezeigt, wird dann eine Analyse der fiir MIMO relevanten Bewertungskri-
terien wie der Kapazitit, des Ubertragungsgewinns, der mittleren effektiven
Gewinne, des mittleren effektiven Array Gewinns und der Korrelation durch-
gefiihrt. Sind diese Kriterien nicht ausreichend erfiillt, muss der Einbau des
Antennenarrays tiberarbeitet werden und der Entwicklungsprozess nochmals
durchlaufen werden.

Wie sich in dieser Arbeit gezeigt hat, kann mit Hilfe der Bewertungskriteri-
en bereits analysiert werden, wo die Schwachstellen der eingebauten Arrays
sind und gezielt eine Verbesserung vorgenommen werden. Wird davon aus-
gegangen, dass fir den Einsatz rdumlicher Diversitét nicht genligend Platz
vorhanden ist und die Korrelation zwischen den Signalen an zwei Antennen zu
hoch ist, so sollte eine Kombination von Pattern- und Polarisationsdiversitit
eingesetzt werden. Dabei ist darauf zu achten, dass der Ubertragungsgewinn
durch einen zu starken Patterndiversitatseffekt nicht einbricht. Ist der mitt-
lere effektive Gewinn einer Antenne niedriger als der der anderen, so muss
gezielt die Effizienz dieser Antenne bzw. ihre Ausrichtung auf den Kanal ver-
bessert werden. Bei einem niedrigen mittleren effektiven Array Gewinn ist
in der Regel die Verkopplung des gesamten Arrays zu grof. Als umfassen-
des Maf fiir ein MIMO-System mit einem bestimmten Antennenarray kann
wie bereits erwahnt die Kapazitét fiir eine konstante Sendeleistung verwen-
det werden. Die Schwierigkeit liegt darin, dass dieser Wert nur durch den
Vergleich mit Kapazitédtswerten anderer Arrays im gleichen Kanal eine Aus-
sagekraft hat. Zum Vergleich kénnen allerdings, wie in dieser Arbeit mehrfach
gezeigt, MIMO-Systeme mit Arrays mit grofsen Antennenabsténden herange-
zogen werden.

7.2 Mobiles Gerat und Antennenarrays fiir die
Systemstudien
In diesem Abschnitt wird der Einbau von Inverted-F Antennen in ein Gehau-

se eines kleinen mobilen Gerétes gezeigt. Die Inverted-F Antenne und Mo-
difikationen davon werden hiufig in mobilen Geriiten eingesetzt, siehe z.B.
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A 4

Bild 7.1: Inverted-F Antenne mit Masseflache

[SWKWO03]. Sie zeichnet sich insbesondere durch ihre geringen Abmessungen
aus. Bild 7.1 zeigt den Aufbau einer Inverted-F Antenne auf einer Massefla-
che. Idealerweise sollte die Massefldche unendlich grof sein. Bei Masseflachen,
die in der Groéfenordnung einiger Wellenlingen und darunter liegen, miissen
die parasitiaren Effekte durch Abstrahlung von der Masseflache berticksichtigt
werden. Da die Inverted-F Antenne eine Antenne ist, die von einem linearen
Monopol abgeleitet ist, gilt

A
L+H=~7 (7.1)

Fiir die hier verwendeten Antennen wurde H=10 mm gew&hlt. Der Aufbau
der Antennen besteht aus Drédhten mit einem Durchmesser von 0,8 mm. Im
Folgenden wird zunéchst das Modell des Geridtes, in das die Antennen einge-
baut werden, vorgestellt. Darauf folgt die Erlauterung der eingebauten An-
tennenarrays mit drei und vier Antennen.

7.2.1 Modell des mobilen Gerats

Das hier verwendete Modell des Geh&uses eines kleinen mobilen Gerétes ist
relativ einfach, anhand dessen kann aber die prinzipielle Machbarkeit der In-
tegration von Antennenarrays zeigt werden. Es wird héufig in der Literatur
fiir Antennenuntersuchungen verwendet, sieche [DOS97| und [BKTB97]. Das
Modell besteht aus einem metallischen Quader, der mittig in ein Plastikge-
h&use eingebaut wurde. Der metallische Quader bildet hierbei die Batterie
bzw. das Display oder andere metallische Teile im Gehduse nach. Die Abmes-
sungen des Plastikgeh&duses entsprechen denen eines marktiiblichen Mobilte-
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Bs

Bild 7.2: Gerédtemodell mit metallischem Quader und PVC-Gehéause

lefons. Bild 7.2 zeigt den Aufbau des Modells. Die dazugehérigen Mafe sind
in Tabelle 7.1 zusammengefasst. Das Plastikgehiuse ist aus PVC! aufgebaut.

7.2.2 Modell mit drei Inverted-F Antennen

Das hier beschriebene Modell mit drei Inverted-F Antennen wird als Modell
1 bezeichnet. Bild 7.3(a) zeigt, wie die Antennen in das Gerét eingebaut wur-
den. Die genauen Abmessungen sind in Tabelle 7.2 zu finden. Als Massefliche
fiir die Inverted-F Antennen dient der Metallquader. Da allerdings der Metall-
quader deutlich kleiner als eine Wellenlénge ist, beeinflusst er das Verhalten
der Antenne. Dies wird in den Simulationen beriicksichtigt. Durch die kleine
Massefldche verlieren die Antennen ihre omnidirektionale Richtwirkung und
strahlen in bestimmte Richtungen weniger stark. Antenne 1 und Antenne 3
sind oben und unten am Metallquader angebracht. Dadurch ist der Abstand
zwischen den beiden Antennen ausreichend grof, um rdumliche Diversitét

IPolyvinylchlorid &, = 3, tan§ = 10~
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Tabelle 7.1: Abmessungen des Gerdtemodells

Bezeichnung Lénge in mm
Lénge des Metallquaders Lqg 80
Breite des Metallquaders Bg 40
Hohe des Metallquaders Hg 10
Lange des Gehduses Lg 114
Breite des Gehéuses Bg 54
Hohe des Gehduses Hg 24
Dicke der Gehdusewand 2

ausnutzen zu kénnen. Zusétzlich wurden die Antennen entgegengesetzt ori-
entiert, was zu einem Patterndiversititseffekt fiihrt. Antenne 2 wurde auf der
Vorderseite des Metallquaders angebracht. Diese Antenne hat dadurch eine
andere Polarisation als die anderen, so dass Polarisationsdiversitat ausgenutzt
wird. Die genaue Position der Antenne auf der Vorderseite des Metallquaders
spielt wegen der Polarisationsdiversitét fiir die Abstrahlung eine untergeord-
nete Rolle. Allerdings kénnen die Kopplunsgeffekte durch die Position beein-
flusst werden, da sich je nach Position andere Stréme auf dem Metallquader
ausbilden. Diese Strome kénnen in die anderen Antennen wieder einkoppeln.
Die in Bild 7.3(a) gezeigte Position hat sich in diesem Zusammenhang als
vorteilhaft erwiesen.

7.2.3 Modell mit vier Inverted-F Antennen

Die im vorigen Abschnitt beschriebene Integration von drei Inverted-F Anten-
nen wird nun auf vier Antennen erweitert. Dieses Modell wird im Folgenden
Modell 2 genannt. Bild 7.3(b) zeigt den Einbau der Antennen. Die Abmes-
sungen sind in Tabelle 7.2 angegeben. Antenne 1 und Antenne 3 bleiben am
gleichen Einbauort am Metallquader wie bei Modell 1. Zusétzlich wird Anten-
ne 4 an der Seite des Metallquaders eingebaut. Dazu muss der Metallquader
aus der Mitte des PVC-Gehéuses an dessen Rand verschoben werden. Durch
die unterschiedliche Orientierung zu Antennen 1 und 3 folgt Polarisationsdi-
versitit. Zusétzlich fiihren die verschiedenen Einbauorte zu Patterndiversitét.
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(a) Modell 1 mit drei Inverted-F Antennen (b) Modell 2 mit vier Inverted-F Antennen

Bild 7.3: Integration der Antennen

Tabelle 7.2: Abmessungen der Einbauorte der integrierten Antennen

Bezeichung Lénge in mm

A 13

B 13

C 13

h 5
Modell 2 A 20

B

C

E

h

Modell 1

50
10
30
5
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7.3 Elektromagnetische Charakterisierung

Tabelle 7.3: Simulierte Reflexionsfaktoren der Speiseleitungstore der Anten-
nen bei 2 GHz
S11 Sa2 S33 Sa4
Modell 1 -189dB -11,8dB -17,5dB -
Modell 2 -25dB  -125dB -12dB -15,3dB

Tabelle 7.4: Simulierte Kopplung zwischen den Speiseleitungstoren der An-
tennen in dB bei 2 GHz
S12 S1i3 Sia S2a S3a Sas
Modell 1 -13,8 -10 - - - 119
Modell 2 -13,2 -119 -96 -164 -17 -11,3

Da der Einbauort von Antenne 4 nahe am Einbauort von Antenne 2 in Modell
1 ist, wurde Antenne 2 in Modell 2 in Richtung der Mitte der Vorderseite des
Metallquaders verschoben, um die Kopplung zu reduzieren.

7.3 Elektromagnetische Charakterisierung

Fiir die Simulation mit dem Netzwerkmodell der in das Gehduse integrierten
Antennen in einem MIMO-System miissen die Eigen- und Kopplungsimpe-
danzmatrix, die Richtcharakteristiken und aktiven Antennengewinne bekannt
sein. Im Folgenden werden diese Grofsen fiir die beiden Modelle beschrieben.

7.3.1 Anpassung und Kopplung

Durch Optimierung der Leitungslidnge D der Inverted-F Antenne, siehe Bild
7.1, kann die Eingangsimpedanz der Antenne auf 50  eingestellt werden.
Fir die Simulationen hat sich eine Lange von D=7 mm ergeben. Dadurch
ergeben sich die in Tabelle 7.3 dargestellten Reflexionsfaktoren an den Spei-
seleitungstoren der einzelnen Antennen.

Die Kopplungsimpedanzen zwischen den Antennen werden hier wie allgemein
iiblich als Streuparameter ausgedriickt. Die Umrechnung in die Eigen- und
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Kopplungsimpedanzmatrix erfolgt durch Gleichung (3.5) und Auflésen nach
ZA . Tabelle 7.4 zeigt die Ergebnisse der Simulationen.

7.3.2 Richtcharakteristik und aktiver Gewinn

Wird davon ausgegangen, dass das kleine Gerét ein Telefon darstellt, so ist
eine typische Position bzw. Orientierung des Geréts beim Telefonieren wie in
Bild 7.4(a) dargestellt. Die lange Seite des Gehéuses steht dabei in einem 45°
Winkel zur x-y-Ebene. Zur Illustration des Patterndiversitatseffekts und der
aktiven Antennengewinne werden die richtungsabhéngigen Gewinndiagram-
me gezeigt. Da sich viele Ausbreitungspfade in der Azimutebene befinden,
wurde diese Schnittebene fiir die Gewinndiagramme gewéhlt, siehe Bilder
7.4(b) bis 7.4(h). Da jede Antenne in eine andere Richtung maximal strahlt,
kommt es zu einem deutlichen Patterndiversititseffekt. Die Polarisationsdi-
versitat ist an den unterschiedlichen Verldufen der Gewinndiagramme fiir die
beiden dargestellten orthogonalen Polarisationen zu erkennen. In Richtung
—90° strahlt keine Antenne maximal, um die Abstrahlung in Richtung des
Kopfes des Nutzers zu reduzieren. Die Gewinndiagramme in weiteren Schnitt-
ebenen sind in [Pau03| zu finden.

7.4 Einsatz in MIMO-Systemen

Die bisher beschriebenen elektromagnetischen Eigenschaften der Modelle 1
und 2 werden in MIMO-Systemsimulationen mit dem Netzwerkmodell einge-
bracht. Hierzu werden beide Modelle in zwei Ubertragungssystemen jeweils
eines fiir den Indoor- und den Outdoorbereich untersucht. Alle folgenden
Ergebnisse beziehen sich auf den Downlink, wobei keine Kanalkenntnis am
Sender vorausgesetzt wird. Nach der Beschreibung der kompletten Ubertra-
gungssysteme wird auf die Simulationsergebnisse eingegangen. Anschliefend
folgt der Vergleich mit Messungen im Indoor-Bereich.

7.4.1 Szenarien

Die Simulationen fiir den Indoor-Bereich werden mit dem Netzwerkmodell
mit dem Kanalmodell aus Kapitel 2.3.3 durchgefiihrt. Als Sendeantenne, wie
sie an einer Indoor-Basisstation oder z.B. einem schnurlosen Telefon zum Ein-
satz kommen konnte, wurde Antennenarray f) aus Bild 5.5 ausgewahlt. Dieses
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Z
r9

Y
45° N
[ \ X

-120°
“o0°
(a) Orientierung der Gerite (b) Modell 1, Antenne 1

-90° -90° -90°

(¢) Modell 1, Antenne 2 (d) Modell 1, Antenne 3

-60°

-90° -90°

(f) Modell 2, Antenne 2 (g) Modell 2, Antenne 3 (h) Modell 2, Antenne 4

Bild 7.4: Simulierte Gewinndiagramme der Antennen von Modell 1 und 2 in
der Azimutebene. Die ¥-Polarisation ist durchgezogen gezeichnet,
die 1-Polarisation gestrichelt.
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-90’ 180°
(a) Azimut (b) Elevation

Bild 7.5: Richtcharakteristik der Basisstationsantennen

Array hat sich flir den Indoor-Bereich als besonders klein und leistungsfihig
herausgestellt, siehe Bild 5.6.

Fiir den Outdoor-Bereich wurde das Kanalmodell aus Kapitel 2.3.4 verwen-
det. Allerdings wurde im Gegensatz zu den bisherigen Simulationen ein An-
tennenarray an der Basisstation aus kommerziell erhaltlichen Antennen (Ka-
threin Antenne 735147) nachgebildet. Die Modellierung dieser Antenne wird
in [BHWO1] beschrieben. Die Richtcharakteristik der Antenne, die einen 120°
Sektor im Azimut ausleuchtet, ist in Bild 7.5 gezeigt. Der Downtilt betréigt
5° und der Antennengewinn 18 dBi. Drei dieser Antennen, die alle in die glei-
che Richtung strahlen und einen Abstand von jeweils 1 Meter haben, wurden
nebeneinander als ein lineares Array aufgebaut.

7.4.2 Simulationsergebnisse

In diesem Abschnitt werden die Korrelation der Signale und die mittleren
effektiven Gewinne der Antennen in Modell 1 und 2 sowie der Ubertragungs-
gewinn und die Kapazitiat der MIMO-Systeme gezeigt.

Die Leistungskorrelationskoeffizienten der Empfangssignale von Modell 1 und
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Tabelle 7.5: Simulierte Leistungskorrelationskoeffizienten fiir die Signale an
Modell 1 und 2

P12 P13 P14 P24 P34 P23

Indoor Modell 1 < 0,1 <0,1 - - - < 0,1
Modell 2 <0,1 <0,1 <0,1 <0,1 <0,1 <0,1
Outdoor Modell 1 0,15 0,3 - - - <0,1

Modell 2 0,15 0,2 0,2 <0,1 <0,1 0,2

Tabelle 7.6: Simulierte mittlere effektive Gewinne der Antennen in dBd

Antenne 1 Antenne 2 Antenne 3 Antenne 4

Indoor Modell 1 -2,5 -24 -24 -
Modell 2 -2,9 -2,4 -2,4 -2

Outdoor Modell 1 -5,7 -3,7 -6,3 -
Modell 2 -6,9 -3,9 -6,7 -3,2

2 sind in Tabelle 7.5 sowohl fiir das Indoor- als auch das Outdoor-Kanalmodell
angegeben. Bei beiden Modellen sind die Leistungskorrelationskoeffizienten
im Indoor-Bereich kleiner als im Outdoor-Bereich, was auf die unterschiedli-
chen Winkelspreizungen zuriickzufiihren ist. Im Indoor-Bereich sind die Leis-
tungskorrelationskoeffizienten kleiner als 0,1, im Outdoor-Bereich gleich oder
kleiner als 0,3. Dabei ist insbesondere fiir Modell 2 zu erkennen, dass stark
verkoppelte Antennen tendenziell stirker korrelierte Signale empfangen als
unverkoppelte Antennen.

Die mittleren effektiven Gewinne der Antennen sind in Tabelle 7.6 dargestellt.
Sie beziehen sich auf einen vertikalen Dipol als Vergleichsantenne. Auffallig ist
dabei, dass die Antennen 1 und 3 von beiden Modellen im Outdoor-Bereich
einen schlechteren mittleren effektiven Gewinn als die anderen Antennen ha-
ben. Dies ist dadurch zu erklaren, dass die Hauptstrahlrichtung dieser beiden
Antennen nicht die Azimutebene ist, auf die sich der Welleneinfall konzen-
triert. Im Indoor-Bereich ist im Gegensatz zum Outdoor-Bereich die Winkel-
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Bild 7.6: Kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung des Ubertragungsge-
winns fiir Modell 1 und 2 im Indoor-Bereich

spreizung in der Elevation grofs und der Welleneinfall ist nicht nur auf die
Azimutebene konzentriert. Dadurch unterscheiden sich hier die mittleren ef-
fektiven Gewinne weniger stark.

Die kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung des Ubertragungsgewinns der
Modelle 1 und 2 im Indoor-Bereich ist in Bild 7.6 dargestellt. Die Sende-
leistung ist dabei gleichméfig auf alle Sendeantennen verteilt. Zum Vergleich
ist die SISO-Kurve ebenfalls eingezeichnet. Bei dem SISO-System wird von
einer Ubertragung mit je einem vertikalen Dipol auf jeder Seite des Kanals
ausgegangen. Deutlich zu erkennen ist die Zunahme des Ubertragungsgewinns
durch den Einsatz einer vierten Antenne in Modell 2. Im Outdoor-Fall werden
wesentlich hohere Ubertragungsgewinne erreicht, was auf den hohen Anten-
nengewinn von 18 dBi der Basisstationsantennen zuriickzufiihren ist?. Der
Median des Ubertragungsgewinns fiir Modell 1 liegt dort bei -86 dB, der von
Modell 2 bei -84 dB.

2Ein Vergleich der Ubertragungsgewinne im Indoor- und Outdoor-Bereich ist moglich,
weil beide Kanalmodelle auf die gleiche mittlere Dampfung fiir eine Ubertragung mit
isotropen Kugelstrahlern normiert sind, wie in Kapitel 2.3.5 gezeigt.
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Bild 7.7: Kumulative Wahrscheinlichkeitsverteilung der Kapazitét fiir Modell
1 und 2

Bild 7.7 zeigt den Verlauf der kumulativen Wahrscheinlichkeitsverteilung der
Kapazitit fiir eine konstante Sendeleistung?®, die gleichméifig auf die Sende-
antennen verteilt wird, fiir das Indoor- und das Outdoor-Kanalmodell. Die
im Indoor-Bereich erreichten Kapazitdten sind hoch, wie ein Vergleich mit
den in Bild 4.9 dargestellten Kapazitéiten des 3 x 3 MIMO-Systems fiir rein
rdumliche Diversitdt zeigt. Auf Grund des hohen Antennengewinns an der
Basisstation werden im Outdoor-Bereich hohere Ubertragungsgewinne und
damit hohere Kapazitidten erreicht. Die Kapazitidten, die fiir ein konstantes
SNR von 10 dB am Empfénger erreicht wurden, sind im folgenden Abschnitt
bei dem Vergleich mit Messungen dargestellt.

7.4.3 Vergleich mit Messungen

Zur Verifikation der Simulationen wurden Messungen durchgefiihrt. Dazu
wurden die Modelle 1 und 2 aufgebaut, siche Bild 7.8. Auf einen ausfiihr-
lichen Vergleich aller elektromagnetischen Kenngréfen zwischen Simulation
und Messung wird hier aus Platzgriinden verzichtet. Die gemessene Kopplung

3Die Sendeleistung wurde wie in den vorigen Kapiteln bestimmt.
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7 Systemstudien mit integrierten Antennen

(a) Modell 1 mit drei (b) Modell 2 mit vier
Inverted-F Antennen Inverted-F Antennen

Bild 7.8: Fotos der aufgebauten Gerdtemodelle

zwischen den Antennen von Modell 1 ist 1-2 dB geringer als in den Simula-
tionen. Bei Modell 2 ergeben sich gemessene Werte fiir die Kopplung, die bis
zu maximal 3 dB niedriger sind als bei den Simulationen. Lediglich der si-
mulierte Wert fiir So4 ist um ca. 2 dB niedriger als der gemessene Wert. Ein
detaillierter Vergleich ist in [Pau03] gegeben.

Die aufgebauten MIMO-Systeme wurden im Indoor-Bereich mit dem im An-
hang A.2 beschriebenen Messsystem auf den Messrouten R__NLOS 1 und
R_NLOS 2 fiir den Vergleich mit Simulationen im Indoor-Bereich vermes-
sen. Zusétzlich wurden Messungen entlang der Messroute R LOS durchge-
fiihrt. In Tabelle 7.7 sind die gemessenen Leistungskorrelationskoeffizienten
fiir Modell 1 und 2 dargestellt. Es zeigt sich eine gute Ubereinstimmung mit
den Simulationen. Bei beiden Modellen sind die gemessenen Korrelationsko-
effizienten gering.
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7.4 Einsatz in MIMO-Systemen

Tabelle 7.7: Gemessene Leistungskorrelationskoeflizienten fiir die Signale an
Modell 1 und 2

P12 P13 P14 P24 P34 P23

R _NLOS 1 Modelll 013 <0,1 - - - 0,17
und 2 Modell2 <0,1 <0,1 <01 <01 <01 <01
R _LOS Modell 1 0,12 0,17 - - _ 0,17

Modell 2 <0,1 <0,1 0,15 <0,1 <0,1 <0,1

Tabelle 7.8: Gemessene mittlere effektive Gewinne der Antennen in dBd

Antenne 1  Antenne 2 Antenne 3  Antenne 4

R_NLOS 1 Modell1 -2 -3 -4 -

und 2 Modell 2 -4 -2 -4 -3,5

R _LOS Modell 1 -3,5 -2 -4 -
Modell 2 -3 0 -3 -2

Tabelle 7.8 zeigt die gemessenen mittleren effektiven Gewinne. Auch hier wird
eine gute Ubereinstimmung mit den Simulationen erzielt. Sowohl in den Si-
mulationen als auch den Messungen ist zu sehen, dass Antenne 1 und Antenne
3 einen niedrigeren mittleren effektiven Gewinn als die anderen Antennen ha-
ben, wenn die Winkelspreizung in der Elevation gering ist. Dies ist bei der
Messroute R LOS und dem Outdoor-Kanalmodell gegeben.

Ein Vergleich der kumulativen Kapazititsverteilung fiir ein konstantes SNR,
von 10 dB am Empfénger beider Modelle ist in Bild 7.9 angegeben. Die
Ubereinstimmung ist gut. Die gemessene 10% Ausfallkapazitit betrigt 6,9
bit/s/Hz und die simulierte 7,1 bit/s/Hz fiir Modell 1. Bei Modell 2 ergeben
sich 8,5 bit/s/Hz fiir die Simulation und 8,4 bit/s/Hz fiir die Messung. Wie bei
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Bild 7.9: Vergleich zwischen Simulation und Messung fiir Modell 1 und 2 auf
den Messrouten R NLOS 1 und R NLOS 2

den Messungen in den vorigen Kapiteln ist von geringen Messfehlern durch
Fehlanpassung, parasitire Abstrahlung der Kabel und dem Stichprobenum-
fang von 300 Messpunkten fiir die statistische Auswertung auszugehen.
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8 Zusammenfassung

MIMO-Systeme, d.h. Kommunikationssysteme mit mehreren Antennen am
Sender und mehreren Antennen am Empfianger, ermoglichen es, die spektrale
Effizienz bzw. Kapazitéit gegeniiber heutigen SISO-Kommunikationssystemen
deutlich zu erhéhen. Dies wiederum ermdoglicht eine Erhchung der Datenra-
ten, ohne dass grofere Bandbreiten oder héhere Sendeleistungen fiir nicht-
interferenzbegrenzte Systeme nétig sind, was eine wichtige Forderung an zu-
kiinftige Kommunikationssysteme darstellt. Die Ausnutzung der rdumlichen
Komponente von Mehrwegefunkkanélen wird ein wesentlicher Beitrag zur In-
novation in zukiinftigen Kommunikationssystemen sein, da andere Ressourcen
wie das Frequenzspektrum bereits stark genutzt werden. Eine Erhéhung der
Sendeleistung in heutigen Kommunikationssystemen ist gesellschaftlich nicht
gewollt. Der Gewinn durch mehrere Sende- und Empfangsantennen kann ins-
besondere auch dazu verwendet werden, die Sendeleistung von Kommunika-
tionssystemen zu senken.

Seit 1995 wird intensiv an Mehrantennensystemen bzw. MIMO-Systemen ge-
forscht. Eine uniiberschaubare Anzahl an Arbeiten und Verdffentlichungen
ist seither zu diesem interdisziplindren Thema entstanden. Wéhrend sich die
meisten Verdffentlichungen zu diesem Thema mit der Signalverarbeitung und
Wellenausbreitung beschéftigen, stehen bei dieser Arbeit die Antennen im
Vordergrund. Die Forschung zum Thema MIMO entwickelt sich derzeit weg
von den Grundlagen. Praktikable MIMO-Systemlosungen und Fragen, die
die praktische Realisierung von MIMO-Systemen betreffen, stehen im Mit-
telpunkt der derzeitigen Forschung. Auf dem Weg zu realisierbaren MIMO-
Systemen fiir den Mobilfunk und fiir drahtlose Datenverbindungen liefert die-
se Arbeit einen wichtigen Beitrag. Es werden erstmals systematisch Antennen
flir den Einsatz in Mehrantennensystemen fiir die Kommunikation untersucht.
Dabei stellen kleine und kompakte Antennenarrays eine besondere Heraus-
forderung dar, da die Antennen nicht als voneinander unabhéngig betrachtet
werden konnen. Die Arbeit hat folgende Schwerpunkte:
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8 Zusammenfassung

e Die Modellierung des gesamten Ubertragungskanals mit einem Netz-
werkmodell, so dass die Antennen und die Verkopplung zwischen den
Antennen in MIMO-Systemsimulationen eingebunden werden kénnen,

e eine grundlegende Untersuchung zum Einsatz verschiedener Diversitats-
arten und

e der Entwurf und die Realisierung kompakter Antennenarrays in kleinen
mobilen Geriéten.

Damit wird erstmals gezeigt, dass es mdglich und sinnvoll ist, mehrere Anten-
nen fiir MIMO in kleine mobile Geréte zu integrieren. Die Vorgehensweise bei
der Integration der Arrays und deren Bewertung wird in dieser Arbeit erklart.

In Kapitel 2 dieser Arbeit ist eine Zusammenfassung der fiir die Entwicklung
von Antennenarrays relevanten Grundlagen von MIMO-Systemen gegeben.
Dabei wird insbesondere auf die Modellierung der Kopplung von Antennen-
arrays eingegangen und die Normierung von Kanalmatrizen diskutiert. Durch
eine Normierung mit der Frobenius-Norm, wie sie standardméfig in der Li-
teratur eingesetzt wird, werden die Informationen {iber die Leistungsbilanz
des Ubertragungskanals geloscht. Aber gerade die Leistungsbilanz muss fiir
ein effektives Antennendesign beriicksichtigt werden. Fiir das Antennendesign
sollten MIMO-Systeme in der Regel mit einer konstanten Sendeleistung und
der fiir MIMO neu eingefiihrten Normierung auf die mittlere Kanaldampfung
betrachtet werden.

Im darauf folgenden Kapitel folgt eine neue und umfassende Modellierung
des gesamten Ubertragungskanals mit Sendeeinheit, Sendeantennen, Kanal,
Empfangsantennen und Empfangseinheit als ein System. Diese fiinf Kom-
ponenten sind notwendig, um die Kopplungseffekte und die Auswirkungen
davon korrekt zu modellieren. Die Antennen werden dabei durch Streupa-
rameter beschrieben. Basierend auf dem Netzwerkmodell werden der Uber-
tragungsgewinn und der mittlere effektive Array Gewinn definiert, um die
Leistungsbilanz eines Arrays genau zu analysieren.

Die néchsten beiden Kapitel bieten eine Studie zum Einsatz rdumlicher Di-

versitdt, Polarisationsdiversitdt und Patterndiversitdt auf Basis des Netz-
werkmodells, das es erstmals ermoglicht auch die exakte Leistungsbilanz mit
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zu beriicksichtigen. Rdumliche Diversitét fiihrt bei ausreichend grofien An-
tennenabsténden zu sehr leistungsfihigen Antennenarrays. Da allerdings in
kleinen mobilen Geréten nie geniigend Platz zur Verfiigung steht, muss auf
Polarisations- und Patterndiversitit ausgewichen werden. Es wird gezeigt,
dass beim Einsatz dieser Diversitdten die Korrelation zwischen den Signalen
der Antennen in der Regel niedrig ist, dafiir aber der Ubertragungsgewinn ein-
bricht. Hier muss ein Kompromiss gefunden werden zwischen guten Korrela-
tionseigenschaften auf der einen Seite und einem hohen Ubertragungsgewinn
auf der anderen Seite. Die besten Ergebnisse bei der Entwicklung kompakter
Antennenarrays werden durch den kombinierten Einsatz verschiedener Diver-
sitdten erreicht.

Breitbandige Multimode-Diversitdt mit Spiral- und Sinusantennen wird als
ein neues Antennenkonzept fiir MIMO- und Diversitétssysteme eingefiihrt.
Die  Grundidee ist es, nicht mehrere Antennen zu verwenden, sondern eine
Antenne mit mehreren Moden. Da die verwendeten Antennen nahezu fre-
quenzunabhéngig sind, kann Multimode-Diversitdt mit Spiral- und Sinusan-
tennen sehr breitbandig eingesetzt werden. Sowohl die Korrelationseigenschaf-
ten der Moden als auch die Leistungsbilanz werden analysiert.

Abschlieffend ist in dieser Arbeit erstmalig die Integration von bis zu vier An-
tennen in das Gehéuse eines kleinen mobilen Gerites vorgenommen worden
und die Auswirkungen davon auf Systemgrofen wie die Kapazitét erforscht
worden. Dabei werden die Grundlagen aus den vorherigen Kapiteln, insbeson-
dere das Netzwerkmodell und die Untersuchungen zum Einsatz verschiedener
Diversitidten benotigt. Es wird gezeigt, dass das Verhalten eines integrierten
kompakten Antennenarrays nur geringfiigig schlechter ist als das eines sehr
groken Antennenarrays zur Ausnutzung rein rdumlicher Diversitét, bei dem
keine Leistungsverluste durch Kopplung, Polarisations- oder Patterndiversi-
tét entstehen. Dadurch wird es moglich, die Vorteile von MIMO gegeniiber
konventionellen SISO-Kommunikationssystemen auch fiir mobile Anwendun-
gen mit kleinen Endgerdten zu nutzen.
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A Anhang

A.1 Simulationsparameter fiir das
Indoor-Kanalmodell

Die Simulationsparameter fiir das Indoor-Kanalmodell sind aus [ZFW02] und
[ZFDWO00| entnommen. Die Parameter gelten fiir den Frequenzbereich von
1,6 bis 2,0 GHz. Falls bei der Beschreibung der Simulationen keine anderen
Angaben gemacht werden, wurden die folgenden Parameter verwendet. Line-
of-Sight-Szenarien wurden mit diesem Kanalmodell nicht simuliert.

Parameter

Meanlosdistance  3,15m

Pathdensity 0,085/ns
Maxlife 100m
SFCorelength 2,12m
Freespacefac -7,58dB
logDistance -13,8dB -6,08
Crosspolfactor -14,39dB

Thetadistribution 12,17deg
Psidistribution 26,3deg 48,73deg

A.2 Messsystem und Messszenarien

A.2.1 Aufbau des Messsystems

Wie in Kapitel 2.3.6 erldutert, basiert das Messverfahren auf dem schnellen
Umschalten zwischen allen Antennen. In Bild A.1 ist das Messsystem sche-
matisch dargestellt. Kernstiick des Messsystems bildet der vektorielle Netz-
werkanalysator HP 8722D (VNWA). Sowohl auf der Sende- als auch auf der
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Bild A.1: Schema des Messsystems fiir die MIMO-Ubertragungskaniile

Empfangsseite wird der Schalter HMC253Q524 von Hittite zum Umschal-
ten zwischen den Antennen eingesetzt. Die Schaltzeiten sind vernachléssig-
bar klein und die Durchgangsddmpfung liegt bei 2 GHz bei 1,3 dB. Die nicht
durchgeschalteten Verbindungen werden automatisch mit 50 € abgeschlossen.
Auf der Empfangsseite werden zwei rauscharme Verstirker LNA MGAS86563
von Agilent Technologies eingesetzt, von denen jeder eine Verstarkung von 21
dB liefert. Auf der Sendeseite kann durch Zuschalten von Leistungsverstér-
kern PA HMC4123QS16 G von Hittite die Sendeleistung von -5 dBm (vom
VNWA) auf 18 dBm erhéht werden. Die Schalter sind jedoch nur fiir eine
maximale Leistung von 12 dBm ausgelegt, sodass die Sendeleistungsverstér-
kung erst nach dem Schalter durchgefiihrt werden kann. Pro Sendeantenne
wird dadurch ein Leistungsverstarker benétigt. Die Kalibration der Schaltung
wird off-line durchgefiihrt, um die Messgeschwindigkeit des VNWA zu erho-
hen. Dazu wird die gesamte Schaltung schrittweise vermessen. Dies bedeutet,
dass sowohl die Schalter als auch die Verstérker einzeln und nacheinander in
das Messsystem integriert und vermessen werden miissen. Der genaue Ablauf
der Kalibration ist in [Men02| angegeben.

Beim Einsatz dieses Messverfahrens ist von geringen Messfehlern durch die
Zeitvarianz des Kanals, parasitdre Abstrahlung von den Speiseleitungen der
Antennen, Fehlanpassung der Antennen und den Messfehlern des Netzwerk-
analysators auszugehen.
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A.2 Messsystem und Messszenarien

Y Y
X
RX
— R_LOS 3m,
---- R_NLOS_1
~—— R_NLOS 2

Bild A.2: Szenario fiir die Messungen im ersten Stock des IHE-Gebédudes

A.2.2 Sgzenarien fiir die Messungen

Zur Verifikation der in dieser Arbeit vorgestellten Simulationen wurden im

Gebaude des Institut fiir Héchstfrequenztechnik und Elektronik an der Uni-

versitdt Karlsruhe Messungen durchgefiihrt. Das verwendete stochastische

Indoor-Kanalmodell aus Kapitel 2.3.3 wurde nach Messungen und Ray-Tracing
Simulationen dieses Geb#dudes parametrisiert, siehe [ZFWO02] und [ZFDWO00].

Das Gebéude ist ein typisches Biirogebdude mit Raumgréfien von etwa 5 auf
7 m. Die Hohe der Stockwerke betragt 3,6 m. Die Aufienwinde des Gebau-

des sind armierte Betonwande. Die Innnenwénde sind aus Holz bzw. Beton

mit Holzverkleidung. Alle Messungen wurden nachts durchgefiihrt, wenn kei-

ne anderen Personen im Gebdude waren, um die Zeitvarianz der Kanéle so

gering wie moglich zu halten.

Fiir die Messungen wurden mehrere Messrouten im Gebéude definiert, sowohl
mit als auch ohne Line-of-Sight Komponente. Fiir die Messungen wurde das
Empfangsarray an einem Ort aufgestellt und das Sendearray pro Route an 300
verschiedenen Positionen auf den jeweiligen Routen platziert. Die Anzahl der
Sendepositionen pro Route wurde relativ hoch gewahlt, um eine statistische
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Auswertung der Messdaten zu erméglichen. Der Abstand zweier Sendeposi-
tionen betrug ca. 5 cm. Wahrend der Messung einer Kanalmatrix H wurde
das Sendearray nicht bewegt. Bild A.2 zeigt die verschiedenen Routen und
das Szenario. Bei der Route R__LOS ist immer eine line-of-sight Komponente
vorhanden. Die anderen Routen R_NLOS 1 und R_NLOS 2 haben keine
Line-of-Sight Verbindung.

A.3 Berechnungen fiir das Netzwerkmodell

A.3.1 Kettenschaltung von Matrizen mit ungleich groRen
Torgruppen

Die Kettenschaltung zweier Mehrtore mit gleich grofen Torgruppen lésst sich
durch Multiplikation ihrer Kettenmatrizen ausdriicken. Bei ungleich grofsen
Torgruppen lassen sich keine Kettenmatrizen definieren, so dass in diesem
Fall der Weg fiir eine Kettenschaltung iiber die Streumatrizen gewahlt werden
muss.

3(IMx 1 2_l,(ZNx 1 B(30x1)
—"| (M xM) (MxN) (NXxN) (NxO)|I—
S]] SIZ S]I S]Z
(NxM) (NxN) (OXxN) (OxO
B —— S21 SZZ SZ] SZZ B ——
l—)»I(Mx 1 Bt(sz 1 5,3(0 x 1)

Bild A.3: Kettenschaltung zweier Mehrtore

Abbildung A.3 zeigt zwei Mehrtore mit M und N bzw. N und O Toren, die
iiber die N Tore miteinander verbunden sind. Die Streumatrizen sind aus
Untermatrizen aufgebaut, die die Verbindung zwischen den jeweiligen Ein-
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und Ausgangstoren beschreiben:

M x M MxN
S((M+N)><(M+N)) _ Sgl M) S%Q ) (A 1)
- S(N><M) S(N><N) :
21 22

NxN NxO
gvropxvroy _ [ S 83, (A.2)
= | goxm  gOxo) .
21 22

Fiir die beiden Mehrtore gelten die Streugleichungen

gg]V[xl) _ Sgll\/[xJV[)&.ngl) + Sg]Q\/IXN)g;le) (A3)
(_iéNXl) _ Sé]l\lxlw)&,ngl) +Sé]2\l><N)B‘gN><1) (A4)
Z‘)’éle) :Sgll\fo)d,ngl)_’_SgJ?\fxO)a,éOxl) (A5)
B‘ngl) _ Sé?XN)ELgNXl)+S£XO)6§OX1) (AG)
Durch Einsetzen der Gleichung (A.4) in Gleichung (A.5) ergibt sich
. -1
ngxl) _ (E(NX]V) . ngl\/xN)SéZQVxN))
(nglva)Sézlva)dngl) +S§]2\[XO)6§OX1)) (A7)

Verfihrt man umgekehrt und setzt Gleichung (A.5) in Gleichung (A.4) ein,
so ergibt sich

-1
&.ngl) _ (E(NxN)_Sgéva)nglva))

(Sézlva)d.ngU +Sg12\7><N)S§12\7><0)&.§0><1)) (A.8)

Die gewonnenen Gleichungen (A.7) und (A.8) werden in die Gleichungen
(A.3) und (A.6) eingesetzt und nach einigen Umformungen ergibt sich die

Gleichung
(M x1 S(MxM) &(MxO (Mx1
()= (S ) () e
7(Ox - S X b X (O X% .
bs Sis Sso as
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Quelle Mehrtor Senke
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Bild A.4: Signalflussdiagramm eines beschalteten Mehrtors

mit den Streumatrizen

_ -1
nglvfo) _ nglvfo) + S§12\/I><N) (E . Sgll\/xN)SgIQ\/xN)) Sgll\/xN)Sgll\/xM)

(A.10)
~ (M -1

S0 =S (s s ) s A
~ ) -1 )

S0 = s (- s s ) s a2

~ -1
S5 = 857 4 7 (B - 8" MsEY) s s

(A.13)

A.3.2 Abschluss der inneren Schaltung

Abbildung A.4 zeigt ein Mehrtor, welches von einer Quelle an M Toren ge-
speist wird und an den {ibrigen Toren N Toren mit einer Senke verbunden
ist. Die nachfolgenden Gleichungen berechnen die Leistungswellenvektoren
des Mehrtores dy, ds, 51 und 52 als Funktion vom Urleistungswellenvektor
bo und den vorgegebenen Untermatrizen der Mehrtore. Die Beziehungen der
Leistungswellen an den Torein- und Torausgéngen des Mehrtors werden mit
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den folgenden Gleichungen beschrieben:

_.(M><1) :Z‘)‘(Mxl) (MxM)g(Mxl)
b(M><1) S(M><M) (M><1)_|_S(M><N)_.(N><1)
C_]:;le) :rSENxN)B’ngl)

Z‘)’;le) _ ngl\/xM)&,ngl) + SéZQVXN)a:éle)

Al4
A.15
A16
A7

1

~—~ o~ —~
~—_ — Y~ ~—

Durch gegenseitiges Einsetzen der Gleichungen (A.14) bis (A.17) ergibt sich

(M x1
gD

(N x1)
5

7(Mx1
by

B'ngl)

(E MxM) _ (M><M)S(M><M)) 1
(—'(Mx1)+erM)S MXN) éN 1)) (A.18)

(E(NXN) N><N S(NXN)) 1

(NXN) S(N><M) (M x1)

r! (A.19)

(E(MXM) _ SgllwxM)rA(ngM))*l

(S(MXM)B'(Mxl) +S(MxN) (NXN)b(NXU) (A.20)

(E(NXN) _ S;ZQVXN)I‘(ENXN))_l

nglva) (géMxl) +rgM><M)5§M><1)) (A.21)

Ziel der Berechnung sind Ausdriicke, die direkt die Ein- und Ausgangsgro-
fen des Mehrtors beschreiben in Abhéngigkeit des Urleistungswellenvektors
bo und der im System enthaltenen Streumatrizen. Hierzu miissen die Glei-
chungen (A.18) bis (A.21) ineinander eingesetzt und umgeformt werden. Fiir
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die Leistungswellenvektoren ergibt sich hieraus:
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