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Vorwort des Herausgebers

Internet und Digitalisierung durchdringen alle Bereiche des menschli-
chen Lebens und verdndern Gesellschaft, Okonomie und Kultur. Durch
weltweite Verfiigbarkeit und immer héhere Geschwindigkeiten ist das
Netz lingst zu einem Metamedium des Alltags geworden und ein selbst-
verstédndlicher Tagesbegleiter immer und iiberall. Die mobile Kommu-
nikation ist dabei ein wichtiger und fiir die meisten von uns ein unver-
zichtbarer Bestandteil geworden. Die reine Sprachiibertragung ist auch
im Mobilfunk langst gegeniiber der Dateniibertragung in den Hinter-
grund getreten. Zu den wichtigsten Technologietreibern in der mobi-
len Kommunikation gehéren die Erhéhung der verfiigharen Datenrate
bzw. der Kanalkapazitdt des Mobilfunksystems sowie eine umfassende
Netzabdeckung. Da die dafiir zur Verfiigung stehende Bandbreite stark
begrenzt ist, bleibt als wichtigste Option zur Erhéhung der Datenra-
te (bzw. der Kanalkapazitit) sowie der Netzabdeckung das Konzept
der Mehrantennensysteme. Die klassischen Systeme zur Erzielung ei-
nes Diversitatsgewinns wurden durch Multiple-Input Multiple-Output
(MIMO)-Systeme abgelost, die gezielt die Mehrwegeigenschaften des
Funkkanals zur Erhohung der Kanalkapazitdt nutzen. Bei den fir die
fiinfte Generation des Mobilfunks vorgesehenen Frequenzbéndern im
Zentimeterwellen- und Millimeterwellenfrequenzbereich wird allerdings
ein substantieller Antennengewinn benétigt, um trotz der hohen Pfad-
verluste noch eine hohe Ubertragungsrate zu ermédglichen. Da gleichzei-
tig ein breiter Winkelbereich abgedeckt werden muss, beruhen letztlich
alle Konzepte auf Antennenarrays mit vielen Einzelstrahlern. Verbindet
man dabei alle Einzelstrahler jeweils mit einem eigenen digitalen Fron-
tend, erreicht das System zwar die maximal mogliche Flexibilitéit ist
aber recht teuer und besitzt einen hohen Energieverbrauch. Da die mit
dem volldigitalen Antennenarray erreichbare hohe Zahl an gleichzeitigen
raumlich getrennten Funkkanélen aber gar nicht benétigt werden, denkt
die Forschung intensiv iiber sogenannte hybride Antennenarraysysteme
nach, die deutlich kostengiinstiger herstellbar und energiesparender im



Vorwort des Herausgebers

Betrieb sind. Ein bisher nur unzureichend gelostes Problem dabei ist
die Kanalschdtzung im Zusammenhang mit geeigneten Strategien zur
Strahlformung. An dieser Stelle setzt die Arbeit von Herrn M.Sc. Joerg
Eisenbeis an.

Um die praktischen Aspekte der Algorithmen in die Untersuchungen ein-
beziehen und alle vorgeschlagenen Methoden messtechnisch verifizieren
zu kénnen, hat Herr Eisenbeis ein 16 x 4 MIMO-Kanalmesssystem rea-
lisiert. Ein alternatives Empfangsmodul aus 4 analogen Phased-Arrays
mit je 4 Einzelantennen ermdglicht die Demonstration und Verifikation
von Konzepten fir hybrides Beamforming. In dieser Arbeit wird ei-
ne verbesserte Methode zur Bestimmung der Beamformingmatrizen fir
Subarray-based Hybrid Beamforming (SBHB) Architekturen vorgestellt
und deren Leistungsfahigkeit anhand einer messdatenbasierten Analyse
gezeigt. Des Weiteren wird ein verbessertes hierarchisches Codebuch-
verfahren fiir zweidimensionale Arrays vorgestellt, das den Stand der
Technik hinsichtlich Schatzdauer deutlich verbessert. Das von Herrn Ei-
senbeis vorgeschlagene, auf diinnbesetzten Arrays basierende, neuartige
Kanalschétzverfahren fiir hybride Beamformingsysteme erméglicht eine
vollstindige Rekonstruktion der Kanalmatrix und damit eine verbes-
serte Strahlformung. Die neuartigen Verfahren wurden erfolgreich mit
dem vom Autor entwickelten Demonstrator validiert. Die neuen Kon-
zepte und Verfahren sowie das aufgebaute MIMO-Testbed bilden eine
hervorragende Grundlage fiir weitere Forschungsarbeiten und werden
so zur Weiterentwicklung der Technologie beitragen. Ich bin mir sicher,
dass die Ansétze von vielen Wissenschaftlern und der Industrie weltweit
aufgegriffen und weiterentwickelt werden.

Herrn Eisenbeis wiinsche ich, dass sein enormes Fachwissen und sein ex-
zellentes Organisationstalent ihn auch weiterhin zu wissenschaftlichen
und wirtschaftlichen Erfolgen fithren werden.

Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
- Institutsleiter -
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Zusammenfassung

Forschung und Industrie arbeiten mit Hochdruck an der Nutzbarma-
chung von Teilen des Millimeterwellenfrequenzbereichs, um den steigen-
den Bedarf an hoheren Datenraten zukiinftiger Mobilfunknetze decken
zu koénnen. Fir diese Frequenzbereiche kénnen Mehrantennensysteme
mit hunderten von Antennen kompakt realisiert werden, welche eine
Steigerung der spektralen Effizienz durch die Ausschépfung der raumli-
chen Mehrwegeausbreitung ermoglichen. Um den wirtschaftlichen Erfolg
dieser Mehrantennensysteme zu sichern, gilt es, effiziente architektoni-
sche Losungen mit einer niedrigen hardware-technischen Komplexitét
zu finden. Eine solche architektonische Losung stellen hybride Beam-
formingsysteme dar, die den Strahlformungsprozess in ein analoges Be-
amformingnetzwerk bestehend aus Phasenschiebern sowie einen Digi-
talteil geringer Grofie unterteilen. Diesen hybriden Beamformingsyste-
men widmet sich die vorliegende Dissertation. Dabei fokussieren sich
die Betrachtungen auf den von der Internationalen Fernmeldeunion fir
die néchste Generation des Mobilfunks definierten Frequenzbereich um
28 GHz.

Ziel dieser Arbeit ist es, hybride Beamformingarchitekturen niedriger
Komplexitdt zu untersuchen und die fiir die erfolgreiche Anwendung
notwendigen Verfahren zur Strahlformung und Kanalschitzung zu ent-
wickeln. Als Grundlage der Untersuchung dienen ein pfadbasiertes Ka-
nalmodell sowie die im Rahmen dieser Arbeit durchgefithrten Kanal-
messungen bei 28 GHz. Fiir die Messungen wird ein eigens entwickeltes
Kanalmesssystem bestehend aus vier Sendern und 16 Empfiangern ver-
wendet. Die durchgefithrten Outdoor-Messkampagnen in drei verschie-
denen Szenarien mit insgesamt 162 Messpositionskonstellationen von
Basisstation und mobiler Sendeeinheit liefern einen bisher unerreichten
Einblick in das Ausbreitungsverhalten der elektromagnetischen Wellen
innerhalb von Small Cell-Szenarien bei 28 GHz.

Zur Realisierung hybrider Beamformingsysteme niedriger Komplexitét
muss der Schaltungs- und Hardwareaufwand innerhalb des analogen
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Zusammenfassung

Beamformingnetzwerks auf ein Minimum begrenzt werden. Als beson-
ders geeignet kristallisiert sich in dieser Arbeit die untersuchte SBHB-
Architektur heraus. Fiir die Bestimmung der Beamformingmatrizen am
Sender und Empfinger werden abhéngig von den bekannten Kanalin-
formationen der SIC-Algorithmus und der BA-Algorithmus diskutiert.
Zur Steigerung der Energieeffizienz in Zeiten einer geringer Mobilfunk-
zellauslastung wird fiir die SBHB-Architektur eine Methodik zur intelli-
genten Abschaltung von Antennenelementen verwirklicht. Im Gegensatz
dazu wird in Szenarien mit einem dauerhaft hohen Nutzeraufkommen
die maximal erreichbare Ubertragungsrate durch das Hinzufiigen zu-
sitzlicher Freiheitsgrade in Form von Phasenschiebern gesteigert. Die
durchgefiihrten Analysen verdeutlichen den Zusammenhang zwischen
dem notwendigen Hardwareaufwand innerhalb des analogen Beamfor-
mingnetzwerks und der maximal erreichbaren Ubertragungsrate und le-
gen damit den Grundstein fiir die bedarfsorientierte Auslegung hybrider
Beamformingsysteme in der Praxis.

Ein weiterer Kernbeitrag dieser Dissertation sind die entwickelten Ver-
fahren zur Kanalschéitzung fiir hybride Beamformingsysteme. Diese ste-
hen im Spannungsfeld aus notwendiger Kanalschédtzungsdauer und er-
reichbarer Schétzgenauigkeit. Zur Reduktion der Kanalschidtzungsdauer
bei der Suche der rdumlichen Austritts- und Einfallswinkel am Sender
bzw. Empfanger wird ein hierarchisches Codebuchverfahren konstru-
iert und analysiert. Dariiber hinaus wird eine eigene Klasse von Kanal-
schitzungsverfahren basierend auf der Schiatzung mittels diinnbesetzter
Antennenarrays eingefithrt. Das daraus resultierende SABA-Verfahren
erreicht eine deutliche Reduktion der Kanalschétzungsdauer, wihrend
dem MSAM-Verfahren eine vollstéandige Rekonstruktion der Kanalma-
trix gelingt. Die numerischen und messdatenbasierten Ergebnisse zeigen
die Uberlegenheit der beiden eigens entwickelten Verfahren und disku-
tieren flir welche Systemparameter ihr Einsatz von Vorteil ist.

Zum Schluss werden die entwickelten Kanalschitzungsverfahren an ein
eigens entwickeltes SBHB-Empfangssystem angepasst und mit Hilfe
dessen messtechnisch untersucht. Um dies zu ermoglichen, liegt ein
Schwerpunkt auf der praktischen Implementierung und Kalibrierung des
SBHB-Systems. Die messtechnischen Untersuchungen verifizieren erst-
mals die préasentierten Kanalschidtzungsverfahren und beweisen damit,
dass ein Einsatz hybrider Beamformingsysteme niedriger Komplexitét
mit den entwickelten Verfahren bei 28 GHz moglich ist.
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Vorwort

Die vorliegende Dissertation entstand wiahrend meiner Zeit als wissen-
schaftlicher Mitarbeiter am Institut fir Hochfrequenztechnik und Elek-
tronik (IHE) des Karlsruher Instituts fiir Technologie (KIT). Ein ganz
besonderer Dank gilt daher dem Institutsleiter Prof. Dr.-Ing. Thomas
Zwick fiir die Ubernahme des Hauptreferats, die zahlreichen fachlichen
Diskussionen sowie sein personliches Engagement zur Forderung mei-
ner Karriere. Dank seiner Unterstiitzung konnte ich nicht nur meinen
Forschungsinteressen nachgehen, sondern tiberfachliche Qualifikationen
wie Fihrungsqualitdten, interkulturelle Kompetenzen und Lehrfahig-
keiten sammeln. Fiir die Ubernahme des Korreferats, das Interesse an
dieser Arbeit und seine Kommentare zur Verbesserung dieser Arbeit be-
danke ich mich herzlichst bei Herrn Prof. Dr. rer. nat. Friedrich Jondral.

Fir die groflartige letzten Jahre moéchte ich mich an dieser Stelle bei
allen ehemaligen und derzeitigen Doktoranden des IHE bedanken. Fiir
die langjéhrige Zusammenarbeit, den hilfreichen Austausch und die
gegenseitige Unterstiitzung bedanke ich mich insbesondere bei Jerzy
Kowalewski und Florian Boes. Ebenso bedanke ich mich fiir die fachli-
chen Diskussionen bei Dr. Tobias Mahler, Dr. Zsolt Kollar, Yueheng Li,
Benjamin Nuss, Lucas Giroto de Oliveira und René Billerbeck. Die er-
zielten Ergebnisse dieser Arbeit zeichnen sich unter anderem durch den
entwickelten Demonstrator aus, dessen Aufbau ohne die technische Un-
terstlitzung von Andreas Lipp, Andreas Gallego, Mirko Nonnenmacher
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allen Studierenden mit denen ich im Zuge Ihrer Bachelor- und Masterar-
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grofartige gemeinsame Zusammenarbeit bei Nicolai Kern, Jonas Pfaff,
Magnus Tingulstadt, Pablo Ramos Lépez, Christian Karg und Alisa
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Abklrzungen und Symbole

Abkiirzungen

3GPP 3rd Generation Partnership Project

5G Fiinfte Mobilfunkgeneration

ADC engl. Analog-to-Digital Converter
(Analog-Digital-Wandler)

AoA engl. Angle-of-Arrival (Einfallswinkel am Empfinger)

AoD engl. Angle-of-Departure (Austrittswinkel am Sender)

BA engl. Beam Alignment

BBU engl. Baseband Unit

CBSM engl. Correlation-based Stochastic Model
(korrelationsbasiertes stochastisches Modell)

CDF engl. Cummulative Distribution Function

CIR engl. Channel Impulse Response (Kanalimpulsantwort)

C-RAN engl. Cloud-Radio Access Network

D2D engl. Device-to-Device

DAB engl. Digital Audio Broadcasting

DAC engl. Digital-to-Analog Converter
(Digital-Analog-Wandler)

DC engl. Direct Current

DFT Diskrete Fourier-Transformation

EIRP engl. Equivalent Isotropically Radiated Power
(Aquivalente isotrope Strahlungsleistung)

EXH engl. Ezhaustive Search (vollstandige Suche)

FFT engl. Fast Fourier Transformation
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Abkitirzungen und Symbole

FR2
FSPL
GBSM

GPS
GPSDO

GTP
HB
HC
HF
HPBW
ICI
IF
IHE
IoT
ISI
ITU

KIT
LNA
LO
LOS
LTE
M2M
MER

MIMO
MMIC

Xii

engl. Frequency Range 2
engl. Free Space Path Loss (Freiraumddmpfung)

engl. Geometry-based Stochastic Model
(geometriebasiertes stochastisches Modell)

engl. Global Positioning System

engl. GPS-disciplined, Oven Controlled Crystal
Oscillator

engl. Greedy Truncated Power

hybrides Beamforming

engl. Hierarchical Codebook

Hochfrequenz

engl. Half-power Beamwidth

engl. Intercarrier Interference

engl. Intermediate Frequency (Zwischenfrequenz)
Institut fiir Hochfrequenztechnik und Elektronik

engl. Internet of Things (Internet der Dinge)

engl. Intersymbol Interference (Intersymbolinterferenz)

engl. International Telecommunication Union
(Internationale Fernmeldeunion)

Karlsruher Institut fiir Technologie

engl. Low Noise Amplifier (rauscharmer Verstérker)
Lokaloszillator

engl. Line-of-Sight

engl. Long Term Evolution

engl. Machine-to-Machine

engl. Modulation Error Ratio
(Modulationsfehlerverhéltnis)

engl. Multiple-Input Multiple-Output

engl. Monolithic Microwave Integrated Circuit
(monolithisch integrierte Mikrowellenschaltung)



Abkiirzungen und Symbole

MS

MSAM
MU

NF
NGBSM

NLOS
NO

NWA
OFDM
OL

OSBHB
OSI
OTA
PAPR
PBCM

PC
PCB
PDP

PL

PLE

PPS

QAM
QPSK
QuaDRiGa

hierarchisches Codebuch mit virtueller
Zusammenfassung von Subarrays

engl. Multiple Sparse Array Measurements
engl. Multi-User
engl. Noise Figure (Rauschzahl)

engl. Nongeometrical Stochastic Model (nicht
geometriebasiertes stochastisches Modell)

engl. Non Line-of-Sight

hierarchisches Codebuch ohne Uberlappung
benachbarter Codewdrter

Netzwerkanalysator
engl. Orthogonal Frequency Division Multiplexing

hierarchisches Codebuch mit einer Uberlappung der
benachbarten Codeworter

engl. Overlapped Subarray-based Hybrid Beamforming
engl. Open Systems Interconnection

engl. Quver-the-Air

engl. Peak-to-Average Power Ratio

engl. Path-based MIMO Channel Modell (pfadbasiertes
MIMO-Kanalmodell)

engl. Personal Computer
engl. Printed Circuit Board

engl. Power Delay Profile
(Verzogerungs-Leistungsdichtespektrum)

Pfadverlust (engl. Path Loss)

engl. Path Loss Exponent

Puls pro Sekunde
Quadraturamplitudenmodulation
engl. Quadrature Phase-Shift Keying

engl. Quasi Deterministic Radio Channel Generator
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Abktirzungen und Symbole

RAN
RMS
RRH

SABA
SBHB
SDMA
SDR
SIC
SISO
SNR

SVD

Tx

ULA

UPA

USB
USRP

VD
WiMAX
WINNER
WLAN

Xiv

engl.
engl.
engl.
engl.
engl.
engl.
engl.
engl.
engl.
engl.
engl.

Radio Access Network (Funkzugangsnetzwerk)
Root Mean Square (quadratischer Mittelwert)
Remote Radio Head

Receiver (Empfénger)

Sparse Array Beam Analysis

Subarray-based Hybrid Beamforming

Spatial Division Multiple Access

Software Defined Radio

Successive Interference Cancellation
Single-Input Single-Output

Signal-to-Noise Ratio

(Signal-zu-Rauschverhéltnis)

engl.

Singular Value Decomposition

(Singularwertzerlegung)

engl.
engl.
engl.
engl.
engl.

Transmitter (Sender)
Uniform Linear Array
Uniform Planar Array
Universal Serial Bus

Universal Software Radio Peripheral

volldigital

engl.
engl.
engl.

Worldwide Interoperability for Microwave Access
Wireless World Initiative for New Radio

Wireless Local Area Network



Abkiirzungen und Symbole

Konstanten

co = 299792458 m/s Lichtgeschwindigkeit im Vakuum
T =3,13159... Kreiszahl Pi
e=2,71828... Eulersche Zahl

eq = 0,081819191 31086947 WGS84 Konstante

j=v1

imaginédre Einheit

ky = 1,38065... - 10723 /K Boltzmann-Konstante

Lateinische Symbole und Variablen

Kleinbuchstaben

a Normierungskonstante der MIMO-Kanalmatrix

a Konstante des Waterfilling-Prinzips

a,, kartesischer Positionsvektor des m-ten Antennenelements

a”® kartesischer Positionsvektor der Antennenelemente auf der
x-Achse

a” kartesischer Positionsvektor der Antennenelemente auf der
y-Achse

a’ kartesischer Positionsvektor der Antennenelemente auf der
z-Achse

afi“b’x kartesischer Positionsvektor der Antennenelemente auf der
x-Achse des d-ten Subarrays

afiUb’y kartesischer Positionsvektor der Antennenelemente auf der
y-Achse des d-ten Subarrays

aZUb’Z kartesischer Positionsvektor der Antennenelemente auf der
z-Achse des d-ten Subarrays

b Phasendifferenzindex zwei benachbarter Antennenelemente

XV



Abktirzungen und Symbole

baz
bel

gn,m (7_3 t)
9k

Le

ip

U,k

19,k

Xvi

Strahlrichtungsindizes in Azimut

Strahlrichtungsindizes in Elevation

Zahlerindex der OFDM-Untertrager

Korrekturvektor zur Kalibrierung des d-ten Subarrays des
SBHB-Empféingers

Zahlerindex der Digitalkanéle

Antennenabstand

Kalibrierungskoeffizient der n-ten Empfangsantenne
Fehlervektor zur Bestimmung des MER,

Frequenz

m-ter Spaltenvektor von F

Tréagerfrequenz

Zwischenfrequenz

Frequenz des Lokaloszillators

m-tes Element des Belegungsvektors

Frequenz des p-ten OFDM-Untertragers

Abtastrate

Kanalimpulsantwort zwischen der m-ten Sende- und n-ten
Empfangsantenne

Autokorrelation der zeitvarianten Kanalimpulsantwort
Koeffizienten der MIMO-Kanalmatrix

Index der Belegungsvektoren des Codebuchs der voll-
stdndigen Suche

Index der Belegungsvektoren des hierarchischen Codebuchs
Index der Phasenschieberdifferenz in Azimut fiir das k-te
virtuelle Subarray

Index der Phasenschieberdifferenz in Elevation fiir das k-te
virtuelle Subarray

Zahlerindex der parallel iibertragbaren Datenstrome
Zéhlerindex der OFDM-Symbole eines OFDM-Rahmens



Abkiirzungen und Symbole

o~

Amplitudenwerte der analogen Beamformingmatrix des
SIC-Algorithmus

Zahlerindex der Sendeantennen

komplexer Rauschvektor

Zahlerindex der Empfangsantennen

mittlerer Exponent des Pfadverlustes

Vektor mit der Anzahl an Sektoren pro Hierarchieebene
Koeffizient der m-ten Zeile und d-ten Spalte von O
d-ter Spaltenvektor von O

Normierungsfaktor des d-ten Digitalkanals des
OSA-Algorithmus

Zahlerindex der rdumlichen Ausbreitungspfade
Auflésung der Phasenschieber in Bit

n-ter Spaltenvektor von Q

Distanz zwischen Sender und Empfanger
Referenzdistanz

Wegstrecke durch Laubwerk

Abstrahlrichtungsvektor des Antennenarrays

Zeit

Zéhlerindex der zeitlichen Abtastwerte

komplexer Sendesignalvektor

erster Spaltenvektor von V7,

Geschwindigkeit

maximale Geschwindigkeitsdifferenz

n-ter Spaltenvektor von W

Koeffizient der s-ten Zeile und d-ten Spalte von W*™P?
OFDM-Trainingsdaten

komplexer Empfangssignalvektor

kartesische Koordinaten

xXvii



Abktirzungen und Symbole

GroBbuchstaben

A Positionsmatrix der Antennenelemente

AP Positionsmatrix der Antennenelemente des k-ten Subarrays

B rechtsseitige unitédre Matrix der Singuldrwertzerlegung
von H

B! Indexmenge aller moglicher Phasenschieberdifferenzen
in Elevation

B** Indexmenge aller moglicher Phasenschieberdifferenzen
in Azimut

Beon Kohérenzbandbreite des Kanals

BG Breitengrad

B Signalbandbreite

C Kanalkapazitét

C.(0,v) Antennenarraycharakteristik

C.(0,v¢) Antennenarraycharakteristik eines diinnbesetzten
Antennenarrays

CRrx Kapazitdt bei Kanalkenntnis ausschlieflich am Empfinger

C Indexmenge zur Adressierung der N. OFDM-Untertréger

Co Indexmenge der unbelegten OFDM-Untertrager

Ceal Indexmenge der OFDM-Untertrager zur Kalibrierung

Cyq Indexmenge der OFDM-Untertrager mit Trainings-
symbolen

Dy Dopplerverbreiterung

Dgec Matrix der Strahlrichtungsindizes eines Sektors des
hierarchischen Codebuchs

D OFDM-Kalibrierungsmatrix

E Energieeflizienz

Evp Energieeffizienz der volldigitalen Architektur

Esp Energieeffizienz der SBHB-Architektur

Xviii



Abkiirzungen und Symbole

QD

Rx

oo

s

cal

A _spa

Iy

Energieeffizienz der SBHB-Architektur mit Schaltern
Energieeffizienz der OSBHB-Architektur
Fehlermatrix

Elementcharakteristik
Elementcharakteristiken aller Sendeantennen

Elementcharakteristiken aller Empfangsantennen
Rauschzahl

Menge moglicher Beamformingvektoren am Sender
Menge moglicher Beamformingmatrizen F

Menge moglicher Beamformingvektoren am Empfianger
hybride Beamfomringmatrix am Sender

rechtsseitige unitédre Matrix der Singuldrwertzerlegung
von H™"
digitale Beamformingmatrix am Sender

analoge Beamformingmatrix am Sender
Gewichtungsmatrix des zeitdiskreten Ubertragungskanals
k-te Substitutionsmatrix des SIC-Algorithmus
Antennenelementgewinn am Sender
Antennenelementgewinn am Empfanger
MIMO-Kanalmatrix

normierte MIMO-Kanalmatrix

Schétzergebnis der MIMO-Kanalmatrix

Schitzung des MIMO Ubertragungskanals im Frequenz-
bereich
Schéitzergebnis der MIMO-Kanalmatrix nach Kalibrierung

auf der Empfangsseite

Schétzergebnis der diinnbesetzten MIMO-Kanalmatrix
Einheitsmatrix der Grofle N x N

Indexmenge zur Adressierung der Empfangsantennen

Xix



Abktirzungen und Symbole

g

zspa

JRX
Jrx

K(t, 1)
Kmax
Ly

Ly
LG

LM,sub,k

LN sub,k

M
Mot
Mg
Mg
Mo
Mosub,d

My,
M

Msub
Msub,k

Mant

XX

Indexmenge zur Adressierung der Empfangsantennen des
d-ten Subarrays

Indexmenge zur Adressierung der Empfangsantennen des
diinnbesetzten Antennenarrays

Energieaufwand pro Bit

FEinfluss der analogen Komponenten am Empfanger
Einfluss der analogen Komponenten am Sender

Anzahl parallel zu iibertragender Datenstrome
zeitabhéngige Kanalimpulsantwort

maximale Anzahl parallel iibertragbarer Datenstrome
OFDM-Rahmengrofie

Déampfungsfaktor durch Laubwerk

Léngengrad

Anzahl beteiligter Subarrays am Sender zur Ubertragung
des k-ten Datenstroms

Anzahl beteiligter Subarrays am Empfinger zur Uber-
tragung des k-ten Datenstroms

Wertigkeit der digitalen Modulation

Anzahl der Sendeantennen

Anzahl der 1:2-Leistungsteiler und Leistungskombinierers
Anzahl der Digitalkandle am Sender

Anzahl abzuschaltender Antennenelemente

Anzahl nichtleerer Eintrage des d-ten Beamforming-
vektors fy

Anzahl der Leistungsverstéarker

Anzahl der Phasenschieber

Anzahl der Antennen pro Subarray am Sender

Anzahl beteiligter Sendeantennen zur Ubertragung des
k-ten Datenstroms

Indexmenge der Sendeantennen



Abkiirzungen und Symbole

Moo
Mosub,d

M,
Nac
Nadj
Nant
N
N

Ncal
Ny
Nexh

Ndig
Nsub

sec

Indexmenge der abzuschaltenden Sendeantennen
Indexmenge der nichtleeren Zeilenelemente des d-ten
Beamformingvektors fy

gemessene Transmissionsmatrix des d-ten Subarrays
Anzahl der OFDM-Untertrager mit Trainingsdaten
Anzahl ausgewahlter benachbarter Codewdrter

Anzahl der Empfangsantennen

Gesamtanzahl einstellbarer Strahlrichtungen in Azimut
Gesamtanzahl einstellbarer Strahlrichtungen in Elevation
Anzahl der OFDM-Untertrager

Anzahl der fir die Kalibrierung freigehaltenen Untertriger
Anzahl detektierter raumlicher Ausbreitungspfade
Anzahl an Strahlrichtungen des Codebuchs der voll-
stdndigen Suche

Anzahl der Digitalkanile am Empfanger

Anzahl der Antennen pro Subarray am Empfinger
Anzahl der Sektoren fiir die virtuelle Zusammenfassung
zweier Subarrays

Anzahl der Sektoren ohne eine Uberlappung der Code-
worter

Anzahl der Sektoren mit der Uberlappung eines Codeworts
Anzahl moglicher Phasenschieberzustande

Anzahl raumlicher Ausbreitungspfade

Anzahl der Winkelabstinde zwischen Sender 1 und 2
Anzahl der Blickrichtungen

Anzahl der Kanalrealisierungen

Anzahl an Messungen bei der Kombination aus MSAM-
und SABA-Verfahren

Anzahl beteiligter Empfangsantennen zur Ubertragung

des k-ten Datenstroms

poel



Abktirzungen und Symbole

Rsw

xXxii

Rauschmatrix

Uberlappungsgrad bei OSBHB-Architekturen
Auswahlmatrix des OSA-Algorithmus
Gesamtleistungsverbrauch

allgemeiner Leistungsverbrauch fiir alle Architekturen
Leistungsverbrauch eines Treiberverstérkers
Leistungsverbrauch eines 1:2-Leistungsteilers bzw.
Leistungskombinierers

Leistungsverbrauch eines Digitalkanals
Leistungsverbrauch des Liifters zur Kiihlung
Leistungsverbrauch des LO-Vorverstarkers

1 dB-Kompressionspunkt am Ausgang des Verstérkers
Leistungsverbrauch eines Leistungsverstéarkers
Leistungsverbrauch eines Phasenschiebers
Leistungsverbrauch des Peltier-Elements
architekturabhéngiger Leistungsverbrauch
Leistungsverbrauch zur Erzeugung des LO-Signals
Sendeleistung

Empfangsleistung

linksseitige unitdre Matrix der Singularwertzerlegung
von H

maximal erreichbare Ubertragungsrate
Bruttodatenrate

Nettodatenrate

10 % Ausfallkapazitét

maximal erreichbare Ubertragungsrate der
OSBHB-Architektur

maximal erreichbare Ubertragungsrate der
SBHB-Architektur

maximal erreichbare Ubertragungsrate der



Abkiirzungen und Symbole

Rvp

=

Te MsAM
T, sABA
T, MSABA

U
Vi

SBHB-Architektur mit Schaltern

maximal erreichbare Ubertragungsrate der

volldigitalen Architektur

diskretes OFDM-Empfangssignal im Frequenzbereich
diskretes OFDM-Empfangssignal im Frequenzbereich mit
iiberlagertem Kalibrierungssignal

diskretes OFDM-Empfangssignal im Frequenzbereich nach
der Kanalentzerrung

Kovarianzmatrix des Rauschvektors

Kovarianzmatrix des Sendevektors

komplexer Transmissionskoeflizient

Auswahlmatrix des SIC-Algorithmus

Auswahlmatrix des SIC-Algorithmus mit zusétzlich abge-
schalteten Antennen

k-te Substitutionsmatrix des SIC-Algorithmus
Symboldauer

Messdauer

OFDM-Symboldauer

Kohérenzzeit des Kanals

Zeitdauer der zyklischen Fortsetzung des OFDM-Signals
Rauschtemperatur

Kanalschétzungsdauer der vollstindigen Suche
Kanalschétzungsdauer des hierarchischen Codebuch-
verfahrens

Kanalschéitzungsdauer des MSAM-Verfahrens
Kanalschédtzungsdauer des SABA-Verfahrens
Kanalschétzungsdauer der Kombination aus MSAM- und
SABA-Verfahren

diskretes OFDM-Sendesignal im Zeitbereich

linksseitige unitiare Matrix der Singuldrwertzerlegung

xXxiii



Abktirzungen und Symbole

von Gp_1
wepa linksseitige unitiare Matrix der Singuldrwertzerlegung
von H™"
w hybride Beamformingmatrix am Empfanger
W digitale Beamformingmatrix am Empfinger
Wrr analoge Beamformingmatrix am Empfinger
W exh Codebuch der vollstdndigen Suche
Whie hierarchisches Codebuch
X OFDM-Sendesymbole
Y diskretes OFDM-Empfangssignal im Zeitbereich
Z Entzerrermatrix

XXiv



Abkiirzungen und Symbole

Griechische Symbole und Variablen

o Amplitudendampfungsfaktor des p-ten Ausbreitungspfads
ap™ mittlerer Transmissionsgewinn fiir die Strahlrichtung b

I6] Wellenzahl

vy SNR

r Schwellwert zum Abbruch des OSA-Algorithmus

1) Dirac-Impuls

Af OFDM-Untertragerabstand

ALy Differenz der Léangengrade von Nutzer und Basisstation

Ar zuriickgelegte Wegstrecke des Mobilfunkteilnehmers

Ay Winkeldifferenz in Azimut zwischen dem stérksten Einfalls-
winkel und dem rdumlichen Winkel des Senders aus Sicht

des Empfangers

Ap Phasendifferenz benachbarter Antennenelemente

Ao Phasenanderung durch die Nutzerbewegung

ARigy prozentuale Verschlechterung der 10 %-Ausfallrate

e mittlerer Pfadgewinn fiir die einzelnen Strahlrichtungen

egh mittlerer Phasenfehler fiir die einzelnen Strahlrichtungen

€, Winkelfehler gemittelt iiber beide Sender und alle Blick-
richtungen

etor Winkelfehler €;, gemittelt iiber alle Winkelabsténde der
Sender

Er materialabhingige relative Permittivitéat

Coft Prozentsatz abzuschaltender Antennenelemente

Cott Prozentsatz tatséchlich abgeschalteter Antennenelemente

0,9 Elevationswinkel des Kugelkoordinatensystems

6 einstellbare Austrittswinkel in Elevation

0 geschitzte Austrittswinkel in Elevation

S} Winkelbereich in Elevation

XXV



Abktirzungen und Symbole

A Wellenlénge

Ak k-ter Eigenwert des Ubertragungskanals

A Matrix mit den gefundenen Winkelpaaren in Azimut und
Elevation

gh’Opt Phasenschieberindex zur Minimierung des Phasenfehlers
wmoPt - Phasenschieberindex zur Maximierung des Pfadgewinns

p Winkeldifferenz der Sender aus Sicht des Empfangers

o1,2 Abstand zwischen dem ersten und zweiten Eigenwert der
Kanalmatrix

Oc Standardabweichung des PLE

o? Varianz des Rauschsignalvektors

o2 Varianz des Sendesignalvektors

or Delay Spread

by Diagonalmatrix der Singuldrwertzerlegung von H

3;spa Diagonalmatrix der Singuldrwertzerlegung von H e

T Verzogerungszeit

Tmax maximale Verzogerungszeit

TN, Verzogerungszeit des Np-ten Pfads

T mittlere relative Verzogerungszeit

Tp quantisierte Verzogerungszeit in Abtastwerten des p-ten
Ausbreitungspfads

(3 k-ter Belegungsvektor der aktiven Antennen von F

URF,m  m-ter Belegungsvektor der aktiven Antennen von Frp

UBB,k k-ter Belegungsvektor der aktiven Antennen von F'gp

T Normierungsfaktor der Antennenarraycharakteristik
10) Auslenkwinkel der Hauptstrahlrichtung

O Winkelauflésung der Hauptstrahlrichtung

o Winkelbereich in Azimut

©p Phasenversatz des p-ten Ausbreitungspfads

XXVi



Abkiirzungen und Symbole

minimale Winkelauflosung der Phasenschieber

ip-ter Belegungsvektor des hierarchischen Codebuchs W,
GauB-verteilte Zufallsvariable zur Beschreibung der
Déampfung aufgrund von Abschattungseffekten

Azimutwinkel des Kugelkoordinatensystems

Blickrichtung der Basisstation in Azimut bezogen auf Norden
Einfallswinkel in Azimut mit der starksten Empfangsleistung
Einfallswinkel in Azimut mit der geschatzt starksten
Empfangsleistung

Azimutwinkel des Nutzers aus Sicht der Basisstation bezogen
auf Norden

Azimutwinkel zwischen der Blickrichtung der Basisstation
und dem Nutzer

einstellbare Austrittswinkel in Azimut

geschitzte Austrittswinkel in Azimut

Matrix der geschatzten Winkel

Matrix der tatsdchlichen Winkel

k-ter Belegungsvektor der aktiven Antennen von W

k-ter Belegungsvektor der aktiven Antennen von Wpp

n-ter Belegungsvektor der aktiven Antennen von F'rp
p-te Einfallsrichtung am Empfanger

p-te Austrittsrichtung am Sender

Operatoren und mathematische Symbole

reelle oder komplexe Grofie
reeller oder komplexer Vektor

n-tes Vektorelement von a

XxXVii



Abktirzungen und Symbole

A reelle oder komplexe Matrix

=

>

Inverse einer Matrix

AT Inverse der Matrix A

ONwxMm Nullmatrix der Grofie N x M
B Menge der bindren Zahlen

C Menge der komplexen Zahlen
N Menge der natiirlichen Zahlen
R Menge der reellen Zahlen

V- Quadratwurzel

sin{-} Sinus

arcsin{-}  Arkussinus

cos{-} Kosinus

tan{-} Tangens

max{-} Maximum

min{-} Minimum

argmax{-} Argument des Maximums

argmax{-} Argument des Minimums

tr{A} Spur (engl. trace) einer Matrix A
€ ist Element von

v fir alle

E{-} Erwartungswert

(RIb3 Frobeniusnorm

DFT{-} diskrete Fourier-Transformation
Integral

J
Z Summe
U

disjunkte Vereinigung

()T transponierte Grofie
()" konjugiert komplexe Grofie
() adjungierte Grofle

XxXVviii



Abkiirzungen und Symbole

|-

111

]

-]
logo{-}
logyo{-}
O]

Q

S CININAVIAN AV

e
&)
-
—

Im{-}

DFT{.}

Betrag

Summennorm
Aufrundungsfunktion
Abrundungsfunktion
Logarithmus zur Basis 2
Logarithmus zur Basis 10
elementweise Multiplikation
Gleichheitszeichen
ungefahr gleich

groBer als

kleiner als

grofler gleich

kleiner gleich

deutlich grofler als
deutlich kleiner als

ist Teilmenge von

ist echte Teilmenge von
vereinigt mit

geschnitten mit

Realteil

Imaginéarteil
Fourier-Transformation
Diskrete Fourier-Transformation

Argument einer komplexen Zahl

XXix






1 Mobilfunksysteme der Zukunft

Mit bloBem Auge vermag man sie nicht zu sehen, trotzdem sind elektro-
magnetische Wellen in unserem digitalen Zeitalter allgegenwéartig. Milli-
arden von mobilen Endgerédten machen sich die Eigenschaften der elek-
tromagnetischen Wellen zunutze, um téglich gigantische Datenmengen
drahtlos zu tibertragen. Das rapide Wachstum des zu verarbeitenden
Datenvolumens innerhalb des weltweiten Mobilfunknetzes ist seit Jahr-
zehnten ungebrochen. Eine Prognose von Cisco aus dem Februar 2019
sagt voraus, dass der globale mobile Datenverkehr von 11,5 Exabyte
pro Monat im Jahr 2017 auf bis zu 77 Exabyte pro Monat im Jahr
2022 steigen wird [1]. Diese Vervielfachung der Datenmengen liegt zum
einen an den zunehmend datenhungrigen Endnutzeranwendungen, wie
beispielsweise Video-Streaming-Diensten oder dem Online-Gaming [2],
zum anderen aber auch an der zunehmenden Vernetzung der Infra-
struktur. Diese Vernetzung umfasst im Detail die Anbindung zahlrei-
cher Sensoren und Gerédte an das Internet, was unter dem Schlagwort
Internet of Things (IoT) zu einem treibenden Innovationsfaktor gewor-
den ist [3,4]. Dariiber hinaus werden in der Zukunft Fahrzeuge, Ma-
schinen sowie Haushaltsgerite miteinander kommunizieren kénnen, um
das Leben des Menschen komfortabler, sicherer und effizienter zu ge-
stalten. Insbesondere die Vernetzung von Maschinen und Geréten, die
unter dem englischen Begriff Machine-to-Machine (M2M) oder Device-
to-Device (D2D)-Kommunikation bekannt ist [5-9], soll zwischen 2017
und 2022 um das Vierfache von unter einer Milliarde auf 3,9 Milliar-
den Verbindungen steigen [1]. Diese Kommunikationsschnittstellen ha-
ben in Abhéngigkeit ihres Einsatzgebiets, unterschiedliche Anforderun-
gen an Latenzzeiten, Daten- und Ausfallraten. Deshalb miissen auf die
Anforderungen und Anwendungsszenarien mafigeschneiderte Losungen
entwickelt werden.

Waéhrend die Anzahl an mit dem Internet verbundenen Geréten rapide
steigt, missen neue Konzepte gefunden werden, um der Flut an Da-
ten Herr zu werden. Der drahtlosen Kommunikationstechnik und ins-
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besondere der Mobilfunkkommunikation wird bei der Gestaltung unse-
rer Gesellschaft eine Schliisselrolle zu Teil. Hierbei sind die Endgeréte
mobil und kénnen schnurlos an das globale Netzwerk angebunden wer-
den. Betreiber von Funkzugangsnetzen (engl. Radio Access Networks
(RAN)) sind bereits dabei ihre Netzwerkarchitektur hin zu einem zen-
tralisierten Konzept, dem sogenannten Cloud-RAN (C-RAN), umzustel-
len [10,11]. Die bisherige dezentrale Netzwerkarchitektur, bei der jede
Mobilfunkbasisstation einen festen Bereich abdeckt und die vollsténdige
Signalverarbeitung mittels einer Basisbandeinheit (engl. Baseband Unit
(BBU)) iibernimmt, sorgt fiir einen proportionalen Anstieg der Inves-
titionsausgaben und Betriebskosten bei Erhéhung der Datenrate. Der
Grund hierfiir liegt im unabhéngigen Betrieb der einzelnen Basissta-
tionen, was zu hohen Investitionskosten fiihrt und die Betriebskosten
durch Mietaufwendungen, Kosten zur Kiithlung sowie Wartungs- und
Servicekosten steigen lasst [12]. Die Datenrate wird hierbei also primér
durch teure Investitionen in neue Mobilfunkbasisstationen erhéht. Im
Gegensatz dazu ermoéglicht eine C-RAN Architektur die Biindelung der
Basisbandeinheiten vieler Mobilfunkbasisstationen in einem zentralen
Rechenzentrum [13-16]. Dies ermoglicht bei geeigneter Unterbringung,
dass die Mietaufwendungen und Kosten fiir die Kithlung reduziert wer-
den konnen. Ebenso ist eine einfachere Erweiterung, Reparatur und ein
Austausch von Basisbandeinheiten moglich [12]. Der wesentliche Vorteil
liegt allerdings in der flexiblen Zuweisung an Rechenleistung zu den an-
geschlossenen Basisstation, was zu einer deutlichen Effizienzsteigerung
fihrt [17]. Ebenso sieht die néchste Generation eine Unterteilung des
physikalisches Netzwerks in eine Vielzahl isolierter logischer Netzwerke
vor [18]. Dies wird als Network Slicing bezeichnet und ermdoglicht bei-
spielsweise die bevorzugte Bearbeitung besonders zeitkritischer Dienste,
wohingegen Diensten mit hohen Anforderungen an die Ubertragungsra-
te, wie dem Video-Streaming, eine groflere spektrale Bandbreite zuge-
ordnet wird. Die Hochfrequenzkomponenten der Mobilfunkbasisstation
werden als Remote Radio Head (RRH) bezeichnet und bilden gemein-
sam mit den Antennen ein kompaktes System. Diese Netzwerkarchi-
tektur erlaubt eine Orchestrierung mehrerer RRHs durch eine zentra-
le BBU, wodurch Synergieeffekte ausgenutzt und intelligenten Metho-
den zur Interferenzunterdriickung ermoglicht werden kénnen. So erlaubt
dieses Prinzip beispielsweise die Kanalinformationen der verbundenen
RRHs miteinander zu teilen und somit Ressourcen zu sparen. Ebenso
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kann das Mobilfunknetzwerk einfacher erweitert werden, da nur eine
Installation einzelner RRHs erfolgen muss, die mit dem zentralen Re-
chenzentrum verbunden werden [19].

Neben den Verdnderungen innerhalb der Netzwerkarchitektur muss aber
auch die erreichbare Datenrate sowie die Effizienz des RRH erhéht wer-
den, worauf sich die folgende Ausarbeitung fokussiert. Dabei liegt der
Schwerpunkt der vorliegenden Dissertation auf neuen Systemarchitek-
turen von Mobilfunkbasisstationen mit einer niedrigen Komplexitéit und
dem Design der Bitiibertragungsschicht (engl. physical layer) des OSI-
Modells (engl. Open Systems Interconnection (OSI) model).

1.1 Trends zuklnftiger
Mobilfunkkommunikationssysteme

Neue Technologien miissen entwickelt werden, um die rapide steigenden
Datenmengen in Funkzugangsnetzen zu bewéltigen. Zur Steigerung der
Datenrate derzeitiger Mobilfunksysteme um das notwendige Vielfache
zeichnen sich auf der physikalischen Seite drei wesentliche Trends ab
[20-23]:

1.1.1 Small Cells

Zum einen findet abhédngig vom lokalen Kapazititsbedarf eine Reduzie-
rung der Mobilfunkzellgrofie statt [24-27]. Die entstehenden Small Cells
lassen sich entsprechend ihres Abdeckungsradius und Einsatzgebiets in
Micro-, Pico-, und Femtozellen unterteilen [28]. In klassischen Mobilfun-
knetzwerken werden benachbarte Zellen im Frequenzbereich separiert,
um Interzellinterferenzen zu vermeiden. Eine Verkleinerung der Zell-
grofle erzielt somit eine groffere Wiederverwendbarkeit von spektralen
Ressourcen und eine geringere Anzahl an Nutzern pro Zelle [29]. Dies
wird schlussendlich iiber eine Steigerung der Anzahl an Basisstationen
und somit der Kosten erreicht. Ebenso findet ihr Einsatz in heteroge-
nen Netzwerken im Zusammenschluss mit bestehenden klassischen Ma-
krozellen statt [7,30-33]. Aufgrund des geringeren Abdeckungsbereichs
kann die Sendeleistung von Small Cells von den 5W — 40 W klassi-
scher Basisstation in Makrozellen auf 250 mW bis ungefdhr 2W redu-
ziert werden [34]. In Femtozellen, die in Gebduden Einsatz finden, liegt



1 Mobilfunksysteme der Zukunft

die Sendeleistung sogar unterhalb von 100 mW [34]. Die Verkleinerung
der ZellgroBlen und die damit einhergehende héhere Dichte an Basis-
stationen findet ihren Héhepunkt in sogenannten ultradichten Netzwer-
ken (engl. ultra-dense networks), in denen die Anzahl an Basisstatio-
nen die Anzahl der aktiven Nutzer sogar iibersteigt [35-37]. Anlésslich
der riesigen Menge notwendiger Basisstationen miissen die entstehen-
den Kosten deutlich reduziert, ein geeignete Anbindung der Vielzahl
an Zellen an das Netzwerk geschaffen werden und Interzellinterferenzen
vermieden werden. Geringe Hardware-, Betriebs- und Installationskos-
ten sind also fiir den erfolgreichen wirtschaftlichen Einsatz von Small
Cells unverzichtbar [38]. Man beachte insbesondere, dass Mobilfunkba-
sisstationen mit 60 % - 80 % den dominanten Energickonsumenten in
Mobilfunknetzwerken darstellen [39]. Eine Moglichkeit zur Senkung des
Energieverbrauchs von Mobilfunkbasisstationen ist die Anpassung der
Zellkapazitiat in Abhéngigkeit vom tempordren Bedarf, d.h. dem Nut-
zeraufkommen, der Anforderungen an die Servicequalitit (engl. Quality
of Service) und den Kanalbedingungen [40,41]. So kénnen in heteroge-
nen Netzwerken aus Energieeffizienzgriinden beispielsweise einzelne Zel-
len im Falle geringer Auslastung abgeschaltet werden [42,43]. Ebenso
findet ein Paradigmenwechsel von bisher auf Basisstationen zentrierten
(engl. base station centric) hin zu nutzerzentrierten (engl. user centric)
Netzwerken statt [44]. So sollen in der Zukunft Nutzer Teil des Netz-
werkes werden und dabei als Relay, Datenspeicher und Recheneinheit
fungieren. In [45] wird zum Beispiel der Einsatz einzelner Endgeréte als
Small Cell-Basisstation vorgeschlagen. Zusétzlich miissen geeignete Ar-
chitekturen fiir Mobilfunkbasisstationen gefunden werden, die aufgrund
ihrer geringen Komplexitéit preiswert realisierbar und kostengiinstig im
Betrieb sind.

Gesamtheitlich betrachtet stellt der Einsatz von Small Cells einen ent-
scheidenden Beitrag auf dem Weg zu héheren Datenraten in Mobilfun-
knetzwerken dar. Fiir eine effiziente Implementierung der Small Cells
miissen allerdings zunéchst auf Netzwerk- und Systemebene neue effizi-
ente Konzepte und Losungen gefunden werden. Daher zeichnen sich die
in dieser Arbeit vorgestellten Systemarchitekturen insbesondere durch
ihre Effizienz und Einsatzmoglichkeit innerhalb von Small Cells aus.



1.1 Trends zukinftiger Mobilfunkkommunikationssysteme

1.1.2 Zentimeter- und Millimeterwellen

Wiéhrend derzeitige Mobilfunkkommunikationssysteme in den bereits
dicht belegten Frequenzbéandern unterhalb von 6 GHz arbeiten, sollen
zukiinftige Systeme auch hohere Frequenzbereiche im Zentimeter- so-
wie Millimeterwellenfrequenzbereich bedienen [37,46-48]. Hierzu hat die
Internationale Fernmeldeunion (engl. International Telecommunication
Union (ITU)) bereits Frequenzbédnder an der Grenze und innerhalb des
Millimeterwellenfrequenzbereichs definiert, woraufhin die weltweite Ko-
operation von Standardisierungsgremien fiir den Mobilfunk, das 3rd Ge-
neration Partnership Project (3GPP), die in Abbildung 1.1 dargestell-
ten Bénder fir Mobilfunkdienste reguliert hat [49]. Die bereitgestellten
Frequenzbinder sind in der fiinften Generation des Mobilfunks (5G)
als Frequenzband 2 (engl. Frequency Range 2 (FR2)) klassifiziert. Mit
dem Zuwachs an Bandbreite kann theoretisch eine proportionale Steige-
rung der Datenrate realisiert werden. Allerdings d&ndern sich durch die
Erweiterung der Bandbreite und die Erhohung der Trégerfrequenz die
Ausbreitungseigenschaften mafigeblich [50].

Prinzipiell kann das Verhéltnis aus Antennengewinn der Mobilfunkba-
sisstation und Freiraumdédmpfung konstant gehalten werden, solange
die Antennenwirkfliche fiir kleinere Wellenldngen nicht reduziert wird.
Dennoch sind Signale mit kleinerer Wellenlénge, wie im weiteren Ver-
lauf der Arbeit diskutiert, anfélliger gegeniiber Abschattungseffekten
durch beispielsweise Personen in den Signalausbreitungspfaden und zei-
gen hohere Dampfungsfaktoren bei der Durchdringung von Materialien

v

24 25 26 27 28 29 30
Frequenz in GHz

Abbildung 1.1: Ubersicht des 5G New Radio Frequenzbands 2 [49].
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wie Holz, Glas, etc. [51]. Ebenso machen sich bei kleineren Wellenldngen
Oberflachenrauigkeiten starker bemerkbar. Dabei kommt es zu einer dif-
fuseren Streuung an Oberflichen, was zu einer geringeren reflektierten
Signalleistung und damit zu héheren Pfadverlusten fiihrt [52].

Zur Kompensation der Pfadverluste werden Antennen mit einem hohen
Gewinn benétigt. Dieser hohe Antennengewinn geht mit einer Fokussie-
rung der Antennencharakteristik einher und bedarf dadurch einer prézi-
seren Ausrichtung der Antenne auf den Kommunikationspartner. Hier-
fiir kommen heutzutage in géngigen Systemen elektronische Schwenk-
verfahren (engl. beamn steering) basierend auf Antennengruppen! (engl.:
antenna arrays) zum Einsatz [53], die eine préizise Ausrichtung der An-
tennencharakteristik auf das Ziel durch eine Amplituden- und Phasen-
belegung der einzelnen Antennenelemente erreichen. Die Amplituden-
und Phasenbelegung finden dabei vorzugsweise im Digitalbereich statt,
um eine moglichst hohe Genauigkeit sowie die Ubertragung getrennter
Datenstrome zu ermoglichen.

Die folgenden Ausfithrungen fokussieren sich auf das n261-Band um
die Tragerfrequenz von 28 GHz. Die in dieser Arbeit présentierten Al-
gorithmen und Systemkonzepte lassen sich allerdings auch auf andere
Frequenzbereiche iibertragen, bediirfen aber zunéchst einer detaillierten
Priifung der Charakteristiken des Ubertragungskanals und einer damit
verbundenen Parametrisierung des Kanalmodells.

1.1.3 Mehrantennenkommunikationssysteme

Ein weiterer wesentlicher Treiber in Richtung hoherer Datenraten ist die
Verwendung einer Vielzahl von Antennen am Sender (engl. Transmitter
(Tx)) und Empfinger (engl. Receiver (Rx)). Dabei ist in klassischen voll-
digitalen Multiple-Input Multiple-Output (MIMO)-Systemen jede An-
tenne mit einem eigenen separaten Sender bzw. Empfanger verbunden.
Dies ermoglicht einerseits eine prézise digitale Strahlausrichtung und
andererseits erlaubt es die Ausnutzung verschiedener raumlicher Aus-
breitungspfade [54, 55]. Ein Beispiel eines solchen Mehrwegeszenarios
ist fiir eine Mobilfunkbasisstation innerhalb eines stddtischen Szenarios

I Im Folgenden wird der aus dem Englischen adaptierte Begriff Antennenarray syn-
onym zum Begriff Antennengruppe verwendet.
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Abbildung 1.2: Schematische Darstellung eines urbanen Mobilfunkkommunikati-
onsszenarios zwischen einer Basisstation und zwei mobilen Endnut-
zern. Mogliche raumliche Ausbreitungspfade des Sendesignals der
Mobilfunkbasisstation sind als Pfeile innerhalb der Abbildung ein-
getragen.

in Abbildung 1.2 schematisch dargestellt. Wahrend in Kommunikati-
onsszenarien mit einem Sender und einem Empfinger (engl. Single-
Input Single-Output (SISO)) die Signalausbreitung {iber einen Mehr-
wegeausbreitungskanal zu Schwankungen in der Empfangsfeldstérke
(engl. fading) fithrt, kann dieser Mehrwegeausbreitungskanal in MIMO-
Systemen vorteilhaft genutzt werden. So kénnen parallele unkorrelierte
Datenstrome iiber verschiedene raumliche Ausbreitungspfade zwischen
dem Mehrantennensystem am Sender und Empfénger iibertragen wer-
den (engl. spatial multiplexing) [56]. Ebenso kénnen tiber die verschie-
denen rdumlichen Ausbreitungspfade identische Datenstrome tibertra-
gen werden (engl. spatial diversity), die das Signal-zu-Rauschverhéltnis
(engl. Signal-to-Noise Ratio (SNR)) am Empfanger steigern konnen und
die Ausfallrate der Kommunikationsverbindung senken bzw. die Redun-
danz erhthen [57]. Die Reduktion der Ausfallrate ergibt sich daraus, dass
im Falle eines plotzlich auftretenden blockierenden Objekts innerhalb
eines Ausbreitungspfades, eine Kommunikation weiterhin stattfinden
kann. Der Einsatz von spatial multiplexing ist insbesondere in Uber-
tragungskanélen mit einer limitierten Bandbreite und nicht-limitierten
Empfangsleistung vorteilhaft [58]. Diese Ubertragungskanile besitzen
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ein hohes SNR, wodurch der Einsatz von digitalen Modulationsver-
fahren hoéherer Ordnung? nur begrenzt die spektrale Effizienz weiter
steigen ldsst. Die erreichbare spektrale Effizienz unter Einsatz von spa-
tial multiplexing ist dabei wesentlich durch die Anzahl, Gewichtung und
Verteilung der raumlichen Ausbreitungspfade bestimmt. Fiir Dienste bei
denen ein Abbruch der Kommunikationsverbindung um jeden Preis ver-
mieden werden soll, lasst sich mittels spatial diversity die Zuverlassigkeit
der Dateniibertragung erhéhen [59]. Hierbei wird das identische Sendesi-
gnal parallel tiber die verschiedenen Ausbreitungspfade iibertragen, um
so die Ausfallsicherheit und das SNR am Empfanger zu erhéhen. Falls
der Ubertragungskanal keine Mehrwegeausbreitung ermoglicht oder zu-
sitzliche Pfade aufgrund starker Pfadverluste zu sehr geringen Emp-
fangsleistungen fiihren, ist es lohnend, das gesamte Antennenarray auf
den stérksten Ausbreitungspfad auszurichten. Eine Aufteilung der Sen-
deleistung mittels spatial multiplexing wiirde in diesem Fall zu keiner
Verbesserung der spektralen Effizienz fiihren, sondern moglicherweise
zu einem Abbruch der Kommunikationsverbindung [58]. Abhéngig vom
sich zeitlich dndernden Ubertragungskanal und den Anforderungen der
Dienste an die spektrale Effizienz und Zuverlassigkeit muss also stdndig
zwischen den verschiedenen Techniken abgewogen werden.

Aufgrund des hohen Potentials sind MIMO-Systeme in den Standards
Wireless Local Area Network (WLAN), Worldwide Interoperability for
Microwave Access (WiIMAX), der vierten Generation des Mobilfunks
Long Term Evolution (LTE) Advanced und der anlaufenden fiinften Ge-
neration des Mobilfunks festgeschrieben [60,61]. Auch die Anwendung
von MIMO bei hoheren Tragerfrequenzen ist interessant, da eine Viel-
zahl von Sendern und Empfingern auf kleinem Raum integriert werden
kann. Fiir ein planares Antennenarray bestehend aus 16 x 16 Elemen-
ten ergibt sich beispielsweise eine benotigte Flache von gerade einmal
8,6 cm X 8,6 cm. Hierbei wird von einer Trégerfrequenz von 28 GHz und
einem Antennenabstand von einer halben Wellenlédnge, was circa 5,4 mm
entspricht, ausgegangen. Dieser kompakte Formfaktor ermoglicht den
Aufbau von massive MIMO-Systemen, bestehend aus hunderten von

2 Hierbei sind digitale Modulationsverfahren gemeint, bei welchen eine hohere An-
zahl bindrer Eingangsdaten durch ein einziges komplexes Symbol reprasentiert
werden.
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parallelen Sendern und Empfiangern [62]. Ein erstes volldigitales MIMO-
Kommunikationssystem bei 28 GHz mit 500 MHz Signalbandbreite wur-
de bereits vom State Key Laboratory of Millimeter Waves der Southeast
University, China, in [63] vorgestellt. Der Aufbau besteht aus einem
Antennenarray mit 16 Spalten in horizontaler Richtung und 4 Zeilen
in vertikaler Richtung, d.h. insgesamt 64 parallelen Sende- und Emp-
fangskanélen. In Messungen konnten spektrale Effizienzen von bis zu
101,5bps/Hz erreicht werden. Zugleich wurden 20 unabhingige Daten-
strome iiber die rdumlichen Ausbreitungspfade auf acht Mobilfunkteil-
nehmer mit jeweils vier Sende- und Empfangszweigen aufgeteilt. Da-
bei werden die verschiedenen Mobilfunkteilnehmer ebenfalls iiber die
Strahlformung getrennt und kénnen gleichzeitig {iber die Mobilfunkba-
sisstation mit unabhéngigen Datenstromen versorgt werden (engl. Spa-
tial Division Multiple Access (SDMA)) [64]. Der Mehrnutzerzugriff fiir
Mehrantennensysteme ist in der Literatur unter dem Akronym MU-
MIMO (engl. Multi-User (MU)-MIMO) bekannt [65].

Die Zukunft verspricht massive MIMO-Kommunikationssysteme beste-
hend aus einigen hunderten Antennen, die gleichzeitig eine Vielzahl von
Mobilfunkteilnehmern in der gleichen Zeit- und Frequenzressource ver-
sorgen [62,66-68]. Die Hochskalierung der Anzahl an Antennen sorgt da-
bei nicht nur fiir eine Steigerung der Kanalkapazitét, sondern erméoglicht
ebenfalls eine Reduktion der Zugriffszeiten, eine Erhohung der Storre-
sistenz der Kommunikationsverbindung und eine Verringerung der An-
forderungen an die analogen Verstérker [67,69]. Aufgrund der Nutzbar-
machung aller Ausbreitungspfade kann der Schwund der Empfangsfeld-
starke durch destruktive Interferenz vermieden werden, was als eine Ver-
hértung des Kanals (engl. channel hardening) bezeichnet wird [70,71].
Allerdings werden diese Vorteile durch einen enormen Hardwareaufwand
erkauft.

1.2 Mehrantennensysteme niedriger Komplexitat

Die Realisierung von massive MIMO-Systemen im Millimeterwellenfre-
quenzbereich stellt die Entwickler vor grofle Herausforderungen. Ers-
tens ist eine kompakte Realisierung der riesigen Anzahl an parallelen
analogen Sende- und Empfangskanéle duflerst schwierig und zweitens
ist der Rechenaufwand und Energieverbrauch, aufgrund der Vielzahl
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von hochratigen Analog-Digital-Wandlern (engl. Analog-to-Digital Con-
verter (ADC)) und Digital-Analog-Wandlern (engl. Digital-to-Analog
Converter (DAC)), enorm [72-74]. Die parallele Prozessierung von hun-
derten Eingangs- und Ausgangsdatenstromen muss mit Abtastraten im
Gigabit-Bereich erfolgen, um die verfiighare Bandbreite im Zentimeter-
und Millimeterwellenfrequenzbereich zu nutzen. Diese Flut an Daten
muss des Weiteren im Digitalbereich parallelisiert verarbeitet werden,
was den Digitalteil des Systems zum Flaschenhals der Kommunikati-
onsverbindung werden lésst. Leistungsstarke Prozessoren sind hierfiir
notwendig, die aufgrund der hohen Taktraten und des immensen Ener-
gieverbrauchs den Preis des Systems in die Hohe steigen lassen. Ebenso
muss das Temperaturmanagement fiir den Digital- und Analogteil sorg-
faltig ausgelegt werden. Insbesondere die derzeit geringe Effizienz von
Leistungsverstérkern bei hoheren Triagerfrequenzen sorgt fiir eine enor-
me in Warme umgewandelte Verlustleistung. Diese féllt auf einer kleinen
Flache an und muss schnellstméglich iiber ein geeignetes Kiihlkonzept
abgeleitet werden, um das System vor dem Uberhitzen zu schiitzen. Die
benotigten Kiithlkérper besitzen einen entsprechend groflen Formfaktor
und ein hohes Gewicht. Dariiber hinaus stellt laut China Mobile Ltd.
bereits heute im sub-6 GHz Frequenzbereich die Kiihlung der Mobil-
funkbasisstation mit 46 % den wesentlichen Anteil der Betriebskosten
dar [13].

Aufgrund der beschriebenen Herausforderungen bei der Entwicklung
von massive MIMO-Systemen ist ein Schwerpunkt der aktuellen For-
schung die Untersuchung und Entwicklung neuer effizienter Systemar-
chitekturen mit einer niedrigen Hardwarekomplexitédt zur Reduktion
von Kosten und dem Energieverbrauch [75]. Eine solche Systemarchitek-
tur ist das hybride Beamforming [76-78]. Das Wort hybrid steht dabei
fiir die Aufspaltung der Strahlformung (engl. Beamforming) in einen Di-
gitalteil mit reduzierter Ordnung in Kombination mit einem analogen
Strahlformungsnetzwerk®. Es handelt sich hierbei also um ein MIMO-
System mit einem zusétzlichen analogen Strahlformungsnetzwerk be-
stehend aus Phasenschiebern. Ziel ist die Senkung der benétigten An-
zahl an parallelen Sende- und Empfangskanélen, d.h. sogenannten Di-

3 Im Folgenden wird synonyme der Begriff ,,Beamformingnetzwerk* hierfiir verwen-
det.
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gitalkandlen, bei gleichzeitigem Erhalt einer prazisen Strahlausrichtung
durch das analoge Strahlformungsnetzwerk. Eine Reduktion der Anzahl
an Digitalkanélen verringert die Summe benédtigter ADCs und DACs,
Mischer, Verstarker, Filter, etc. und senkt zudem den Prozessierungs-
aufwand im Digitalteil aufgrund der geringeren Anzahl parallel zu ver-
arbeitender Eingangs- und Ausgangssignale. Die Konsequenz ist eine
Verringerung der Hardware und des Energieverbrauchs und ein Abbau
der damit verbundenen Investitions- und Betriebskosten [79]. Die An-
zahl an verbleibenden Digitalkanilen muss dabei an die Gegebenheiten
der Mobilfunkzelle angepasst werden. Die ausschlaggebenden Faktoren
sind hierbei die Anzahl an Nutzern innerhalb der Mobilfunkzelle so-
wie die Anzahl an vorhandenen rdumlichen Ausbreitungspfaden zwi-
schen der Basisstation und den einzelnen Nutzern. Fir die Gesamtgro-
Be des Antennenarrays ist der geforderte Abdeckungsbereich und die
Ausrichtungsgenauigkeit, d.h. wie prézise das Antennenarray auf den
Kommunikationspartner ausgerichtet werden kann, entscheidend. Um
einen geniigend hohen Antennengewinn zu erreichen und eine prézi-
se Strahlformung zu gewahrleisten, wird das System um ein analoges
Beamformingnetzwerk erweitert. Dieses besteht meist aus Phasenschie-
bern [76]. Ferner ist eine Erweiterung des analogen Beamformingnetz-
werks mit variablen Verstérkern moglich, die eine prézisere Ausrichtung
der Hauptstrahlrichtung und eine héhere Unterdriickung der Nebenkeu-
len erlauben [80, 81].

Das analoge Strahlformungsnetzwerk kann ebenso mittels einfachen
Schaltern oder einer Kombination aus Schaltern und Phasenschieber
realisiert werden [EMRZ18,82-85]. Eine weitere kostengiinstige Alter-
native zu Phasenschiebern stellen Rotman-Linsen dar [86-88]. Diese
kénnen wie in [87] gezeigt in Kombination mit einem Umschaltnetzwerk
auch fiir hybride Beamformingsysteme eingesetzt werden. Aus Sicht des
Empfingers wird jedes Antennenarrayelement mit einem Eingang der
Rotman-Linse verbunden und an den Ausgangskanéilen kann ein an-
geschlossenes Umschaltnetzwerk das Empfangssignal aus verschiedenen
quantisierten Einfallsrichtungen abgreifen. Zwar ist die Winkelauflosung
begrenzt, allerdings sind diese Rotmann-Linsen kostengiinstig und er-
moglichen eine breitbandige Strahlformung. Des Weiteren kénnen auch
Linsenantennen eingesetzt werden. Das préisentierte Konzept in [89-91]
besteht aus einem Antennenarray, das eine Linsenantenne speist. Die ge-
wiinschte Strahlrichtung wird tiber ein Umschaltnetzwerk ausgewéhlt,

11
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dass das entsprechende Speiseelement des Antennenarrays und somit
den Speisepunkt der Linsenantenne bestimmt. Ein &hnliches Konzept
stellen sogenannte Continuous Aperture Phased MIMO-Systeme dar, bei
denen ein diskretes Linsenantennenarray zum Einsatz kommt [92,93].
Auch hier erfolgt die Ausrichtung des Strahls tiber die Auswahl ver-
schiedener raumlich verteilter Speiseelemente. Dariiber hinaus werden
aktuell Konzepte basierend auf programmierbaren Antennenarrays un-
tersucht [LEW'21, LBE*21, WXZ*21, LEK"21]. Hierbei wird mittels
einer Speiseantenne ein programmierbares Antennenarray ausgeleuch-
tet. Dabei wird die ausgestrahlte elektromagnetische Welle iiber die
Belegung der Phasenzustdnde der einzelnen Elemente des Antennen-
arrays in die gewiinschte Richtung ausgelenkt [94,95]. Dieses Konzept
lasst sich entweder als Reflectarray oder als Transmitarray umsetzen.
Wie im spéteren Verlauf der Arbeit im Detail erldutert, konnen die
hybriden Beamformingsysteme nicht die Ubertragungsraten von volldi-
gitalen MIMO-Systemen erreichen. Die Reduktion des Hardware- und
Prozessierungsaufwands wird also durch eine Verringerung der erreich-
baren maximalen Ubertragungsrate erkauft. Diese Parameter miissen
bei der Systemauslegung gegeneinander abgewogen und an das ge-
wiinschte Szenario bzw. die Anforderungen des Systems angepasst wer-
den.

Eine andere Moglichkeit, den digitalen Prozessierungsaufwand von mas-
sive MIMO-Systemen zu reduzieren, ist die Verwendung von ADCs
und DACs mit einer geringen Auflésung. Man beachte, dass derzeiti-
ge breitbandige ADCs im Gbit/s-Bereich sehr teuer sind und einen ho-
hen Energieverbrauch aufweisen [96-98]. Die Ergebnisse fiir ein massive
MIMO-Empfangssystem zeigen, dass die maximal erreichbare Ubertra-
gungsrate bei der Verringerung der ADC-Auflésung sinkt [97,99]. Das
bedeutet, dass auch bei diesem Konzept zwischen der erreichbaren ma-
ximalen Ubertragungsrate und dem Prozessierungsaufwand im Digital-
bereich bzw. der Energieeffizienz abgewogen werden muss. Die maxima-
le Energieeffizienz erreichen ADCs und DACs mit nur einem Bit, wie
in [96,98,100-105] gezeigt wurde. Ebenso fanden bereits Untersuchun-
gen fiir hybride Beamformingsysteme in [106,107] statt.

12
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1.3 Zielsetzung und Gliederung der Dissertation

Im Zentrum der Betrachtungen der vorliegenden Dissertation stehen hy-
bride Beamformingsysteme mit einer niedrigen Komplexitét, welche eine
architektonische Losung zur Realisierung von massive MIMO-Systemen
darstellen. Dabei steht fiir die Auswahl der hybriden Beamformingar-
chitektur die hardwaretechnische Realisierbarkeit und deren Wirtschaft-
lichkeit im Vordergrund. Aufgrund der hardwareseitigen Limitierungen
hybrider Beamformingsysteme kénnen keine konventionellen Verfahren
zur Kanalschdtzung und Strahlformung eingesetzt werden. Es miissen
also neue, auf die jeweilige hybride Beamformingarchitektur angepasste
Konzepte entworfen werden. Die Optimierung der entwickelten Algo-
rithmen findet hinsichtlich der maximal erreichbaren Ubertragungsrate
statt. Dartiber hinaus wird fiir die Kanalschidtzungsverfahren die not-
wendige Schitzdauer der einzelnen Algorithmen verglichen. Der Fokus
der Untersuchungen liegt auf dem fir zukiinftige Mobilfunkkommuni-
kationsanwendungen vorgesehene Frequenzbereich um 28 GHz.

Der Entwurf und der Vergleich der hybriden Beamformingarchitektu-
ren und Algorithmen findet zum einen anhand numerischer Simulatio-
nen und zum anderen anhand von Messdaten statt. Fiir die numeri-
sche Analyse wird zunichst das verwendete Kanalmodell vorgestellt
und dessen Auswahl begriindet. Ebenso findet eine ausfiithrliche Stu-
die iiber Ergebnisse aktueller Kanalvermessungen bei 28 GHz statt, die
im weiteren Verlauf der Arbeit zur Parametrisierung des Kanalmodells
dienen. Im Gegensatz zu bisherigen Forschungsergebnissen présentiert
diese Arbeit zudem einen messdatenbasierten Vergleich der hybriden
Beamformingarchitekturen und Algorithmen. Hierfiir wird ein eigens
konzeptioniertes und realisiertes MIMO-Kanalmesssystem bei 28 GHz
verwendet. Der Hauptteil der Arbeit widmet sich einerseits den hybri-
den Beamformingarchitekturen niedriger Komplexitit und andererseits
Verfahren zur Kanalschitzung. Fiir die beschriebenen hybriden Beam-
formingarchitekturen werden auf die Architekturen optimierte Strahl-
formungsalgorithmen eingefiihrt und deren Leistungsfahigkeit bewertet.
Eine dhnliche Untersuchung erfolgt fiir die entwickelten Verfahren zur
Kanalschétzung, die zusétzlich anhand der Zeitdauer der Schétzung be-
wertet werden. Die praktische Verifikation der entwickelten Verfahren
zur Kanalschitzung findet abschlieBend messtechnisch mit Hilfe eines
in dieser Arbeit realisierten hybriden Beamformingempféngers statt.
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1 Mobilfunksysteme der Zukunft

Die Dissertation ist dahin gehend wie folgt gegliedert:

Kapitel 2 beschreibt in seinem ersten Teil fiir das Verstdndnis der Ar-
beit notwendigen Grundlagen von Mehrantennensystemen. Hierbei wer-
den zunéchst die Signaldarstellung und die grundlegenden mathemati-
schen Beschreibungs- und Bewertungsmethoden von MIMO-Systemen
erldutert. Der zweite Teil des Kapitels widmet sich den Eigenschaften
des drahtlosen Ubertragungskanals. Hierfiir werden die neusten wissen-
schaftlichen Erkenntnisse der Ausbreitungseigenschaften des Ubertra-
gungskanals bei 28 GHz zusammengestellt. Anschlieend wird die Mo-
dellierung des MIMO-Ubertragungskanals diskutiert und ein im weite-
ren Verlauf der Arbeit verwendetes pfadbasiertes MIMO-Kanalmodell
eingefiihrt.

Kapitel 3 prisentiert das entwickelte MIMO-Kanalmesssystems zur
Untersuchung des drahtlosen Ubertragungskanals. Zunéchst wird da-
bei auf die Systemauslegung und den Hardwareaufbau des volldigitalen
MIMO-Kommunikationssystems bestehen aus 4 Sende- und 16 Emp-
fangsantennen eingegangen. Anschlieflend erfolgt die Beschreibung der
digitalen Signalverarbeitung zur MIMO-Kanalanalyse und Charakteri-
sierung des 28 GHz-Ubertragungskanals. Am Ende des Kapitels erfolgt
eine Auswertung der Messdaten des 28 GHz-MIMO-Ubertragungskanals.

Kapitel 4 beschreibt die untersuchten hybriden Beamformingarchi-
tekturen. Bei den présentierten Architekturen liegt der Fokus auf der
hardwaretechnischen Realisierbarkeit der Systeme. Ebenso werden auf
die jeweilige hybride Beamformingarchitektur angepasste Beamformin-
galgorithmen eingefiihrt. Abschlieflend findet eine Untersuchung der
vorgestellten hybriden Beamformingarchitekturen und -algorithmen an-
hand numerischer Simulationen sowie gemessener MIMO-Kanalmatri-
zen statt.

Kapitel 5 fokussiert sich auf Verfahren zur Bestimmung der fiir das
Beamforming notwendigen Kanalinformationen unter Beriicksichtigung
der eingefithrten hybriden Beamformingarchitekturen. Hierbei werden
nach einem ersten Uberblick {iber den Stand der Forschung mehrere Ver-
fahren vorgestellt. Zum Vergleich der Kanalschdtzungsverfahren wird
zum einen die resultierende Kanalschatzungsdauer analytisch hergeleitet
und zum anderen die Qualitidt der Schitzung anhand der maximal er-
reichbaren Ubertragungsrate bewertet. Die Qualititsanalyse findet wie
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1.3 Zielsetzung und Gliederung der Dissertation

bereits in Kapitel 4 ebenfalls anhand numerischer Simulationen sowie
gemessener MIMO-Kanalmatrizen statt.

Kapitel 6 présentiert das in dieser Arbeit entwickelte und realisier-
te subarray-basierte hybride Beamformingsystem. Neben dem Hardwa-
reaufbau spielt in diesem Kapitel insbesondere das Verfahren zur Ka-
librierung des Systems eine wichtige Rolle. Zum Schluss werden die in
Kapitel 5 eingefiihrten Kanalschéitzungsverfahren mittels der aufgebau-
ten Hardware verifiziert und verglichen.

Kapitel 7 fasst die wichtigsten Erkenntnisse der prasentierten Arbeit
Zusaminen.
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2 MIMO-Signaltheorie und
Kanalmodellierung

Zur Analyse neuer Architekturen und Algorithmen fiir Mehrantennen-
kommunikationssysteme miissen zunéchst geeignete Qualitdtsparameter
definiert werden, um diese vergleichen und optimieren zu kénnen. Eben-
so ist es Ziel dieser Arbeit die entwickelten Algorithmen anhand von nu-
merischen Simulationen zu untersuchen. Hierfiir wird in diesem Kapitel
die signaltheoretische Basis gelegt und ein Modell des drahtlosen Mehr-
wegelibertragungskanals entworfen. Zu Beginn fiithrt das Kapitel in die
Grundlagen, Bewertungs- und Vergleichskriterien von Mehrantennen-
kommunikationssystemen ein. Die maximal erreichbare Datenrate be-
ziehungsweise spektrale Effizienz repréasentiert dabei die zentrale Grofle
zur Bewertung einer Architektur oder eines Algorithmus. Dariiber hin-
aus erlangen Parameter wie die Energie- und Kosteneflizienz einen nicht
vernachléssigbaren Stellenwert. Anschlieend werden fiir die Erstellung
eines geeigneten Kanalmodells die Erkenntnisse aus aktuell veroffent-
lichten Kanalmessungen des drahtlosen Ubertragungskanals bei 28 GHz
zusammengefasst. Daraufhin wird eine Ubersicht verschiedener Typen
von Kanalmodellen aufgefithrt und abschliefend das in dieser Arbeit
verwendete pfadbasierte MIMO-Kanalmodell motiviert und im Detail
prasentiert.

2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

Dieser Abschnitt fithrt in die notwendigen Grundlagen von Mehranten-
nenkommunikationssystemen ein, die fiir das spétere Verstdndnis der
Arbeit notwendig sind. Die Schwerpunkte liegen auf der Beschreibung
von Antennenarraysystemen, der Einfithrung von MIMO-Techniken zur
Steigerung der Datenrate sowie der Berechnung der maximal erreichba-
ren Ubertragungsrate.
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

2.1.1 Beschreibung von Antennenarraysystemen

Fiir Mobilfunkbasisstationen in Small Cells miissen effiziente, kosten-
glinstige und gewichtsreduzierte Antennensysteme im Zentimeter- und
Millimeterwellenfrequenzbereich entwickelt werden. Dabei ist ein kom-
pakter und leichter Aufbau der gesamten Mobilfunkbasisstation von ent-
scheidender Bedeutung. Dual-polarisierte Antennen ermdéglichen hierbei
einen zusitzlichen Kapazititsgewinn [KJET20, SME'20,108]. Zur Er-
reichung dieser Ziele bieten sich planare Antennenarrays aufgrund ihrer
Kompaktheit und kostengiinstigen Herstellung an [KEJ*20, 109-111].
Neben den planaren Antennenarrays finden fiir massive MIMO-Systeme
auch zylindrische Arraystrukturen in der Fachliteratur Aufmerksam-
keit [67,112-115]. Die vorliegende Dissertation beschrénkt sich hierbei
allerdings auf die in der Industrie deutlich stirker verbreiteten planaren
Antennenarrays.

Fir die in dieser Arbeit betrachteten gleichméfigen planaren Anten-
nenarrays (engl. Uniform Planar Array (UPA)) besteht ein konstanter
Abstand d, zwischen den vertikal und horizontal benachbarten Anten-
nenelementen. Die Abstrahlung erfolgt bei phasengleicher Speisung aller
Elemente senkrecht zur Antennenebene. Das verwendete Koordinaten-
system und die Ausrichtung des Antennenarrays sind in Abbildung 2.1
gezeigt. Die Antennenelemente sind in dieser Arbeit gleichméfig in der
yz-Ebene um den Ursprung des Koordinatensystems verteilt, wodurch
eine Abstrahlung bei phasengleicher Speisung in x-Richtung erfolgt. Im
weiteren Verlauf der Arbeit liegt die x-Achse parallel zur Tangente auf
der Erdoberfliche, wodurch die z-Achse orthogonal dazu in Zenitrich-
tung zeigt. Im Kugelkoordinatensystem représentiert 6 den Elevations-
winkel, der in z-Richtung bei 0° beginnt. Der Elevationswinkel in der
xy-Ebene liegt also bei 90°, welches der Abstrahlrichtung bei phasenglei-
cher Speisung der Antennenelemente entspricht. Des Weiteren wird der
Elevationswinkel des planaren Antennenarrays zu ¢ = 90° — 6 definiert.
Der Azimutwinkel 1 liegt in der xy-Ebene und wird fir die phasen-
gleiche Speisung der Antennenelemente zu 0° festgelegt, das heifit in
x-Richtung. Ausgehend davon ergibt sich der Abstrahlrichtungsvektor
des Antennenarrays zu

5(6,1) = [sin @ cosp, sin fsin 1), cos ], (2.1)
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2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

(a) Kugelkoordinatensystem und kartesi- (b) Orientierung und Winkel planarer
sches Koordinatensystem. Antennenarrays.

Abbildung 2.1: Verwendetes Koordinatensystem.

wobei |s(6,1)| = 1 gilt. Die Position des m-ten Antennenelements wird
durch den kartesischen Zeilenvektor a,,, = [aX,,a¥ ,a? ]| beschrieben. Fiir
die in dieser Arbeit betrachteten planaren Antennenarrays gilt wie in
Abbildung 2.1b gezeigt a¥, = 0. Die Positionen aller Antennenelemente

konnen in einer Matrix A € RMant*3 zusammengefasst werden mit

T
A=[(a)", ... (am,,)"] (2.2)
und der Anzahl an Antennenelemente M,,;. Die Antennenarraycharak-
teristik

Mant
Ca(97 ,w) -7 Z mem(97 ,w)ejﬂ(afn sin 0 sin ¢ +a’, cos ) (23>

m=1

berechnet sich aus der Summe aller Antennenelemente mit dem m-ten
komplexen Belegungskoeffizienten f,,,, der Richtcharakteristik des m-
ten Antennenelements E,,(0,v), der Wellenzahl § = 27/A und dem
Normierungsfaktor

T = 1/max {|C,(0,4)]} (2.4)
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

Uber den Belegungsvektor f € CMantX1  auch Beamformingvektor ge-
nannt, kann die Arraycharakteristik verdndert werden und somit das
Antennenarray in eine gewiinschte Raumrichtung ausgerichtet werden.

2.1.2 Signaltheorie zu Mehrantennensystemen

Im Gegensatz zu herkdmmlichen Techniken zur Steigerung der spektra-
len Effizienz, wird in MIMO-Systemen die Erhchung der maximal er-
reichbaren Ubertragungsrate mittels einer Komplexitéitssteigerung der
Hardware und Signalverarbeitung erkauft, ohne dabei die Sendeleistung
oder die Signalbandbreite zu erhéhen [116,117]. Nachfolgend findet die
Beschreibung einer MIMO-Ubertragung und die Herleitung der maxi-
mal erreichbaren Ubertragungsrate im komplexen Basisband statt.
Der Ubertragungskanal zwischen einem Sender und einem Empfinger
kann vollstdndig mittels der Kanalimpulsantwort (engl. Channel Impul-
se Response (CIR)) im komplexen Basisband ¢(7,t) € C beschricben
werden. Dabei stellt ¢ die Zeit und 7 die Verzégerung aufgrund der
Mehrwegeausbreitung dar. Bei dieser Darstellung findet also eine zeitli-
che Auflésung der zum Zeitpunkt t am Empfinger eintreffenden Replika
des Sendesignals statt. Diese Replika entstehen aufgrund von unter-
schiedlichen Signallaufzeiten, d.h. Verzogerungszeiten des Sendesignals
durch unterschiedliche Wegléngen der verschiedenen rdumlichen Aus-
breitungspfade. Ebenso unterliegen die Pfade aufgrund von unterschied-
lichen Wegliangen und der durch Reflexion, Beugung und Brechung cha-
rakterisierten Eigenschaften des drahtlosen Ubertragungskanals einer
spezifischen Phase und Dampfung. Fiir Mehrantennensysteme kann aus
der Kanalimpulsantwort g, ., (7,t) € C zwischen der m-ten Sende- und
n-ten Empfangsantenne die MIMO-Kanalmatrix zu [118,119]

91,1(7—3 t) 91,2(7-7 t) s 91, Mant (7-7 t)
92,1(7,t) 922(7, 1) ..o g2, (T)t)
H(r,t) = o o , o (2.5)
gNantvl(T’ t) gNaan(Tv t) *" YNang, Mang (7-7 t)

konstruiert werden. Ny stellt dabei die Anzahl an Empfangsantennen
und M,,; die Anzahl an Sendeantennen dar. Fiir frequenzflache Kanéle
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2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

muss die Verzogerung 7 nicht linger beriicksichtigt werden, woraus fiir
einen beliebigen Beobachtungszeitpunkt ¢ die Kanalmatrix

hl,l h172 A h17Mant
h2,1 h2,2 cee h2.,Mm
H = ] ) . ) (2.6)
ANawit ANaes2 0 AN, Mo

resultiert [120]. Die Annahme eines frequenzflachen Kanals kann getrof-
fen werden, falls die Symboldauer Ty deutlich linger als die maximal
durch die Mehrwegeausbreitung entstehende Verzégerung 7.« ist, d.h.
es gilt Ty > Timax [121]. Im Frequenzbereich bedeutet dies, dass der Ka-
nal einem frequenzflachen Schwund (engl. frequency-flat fading) unter-
liegt. Die Kohérenzbandbreite ist dabei grofier als die Signalbandbreite.
Dies kann auch in breitbandigen Kommunikationssystemen durch Mehr-
tragerubertragungsverfahren wie Orthogonal Frequency Division Multi-
plexing (OFDM) erreicht werden, siehe Abschnitt 2.1.3. Sollte der Kanal
nicht als frequenzflach angenommen werden koénnen, so gilt der Kanal
als frequenzselektiv (engl. frequency-selective).

Im Folgenden soll nun die maximal erreichbare Ubertragungsrate in
Abhéngigkeit des Kanals fir MIMO-Systeme hergeleitet werden. Hier-
bei wird das Ubertragungssystem statistisch iiber der Zeit betrachtet,
um die zu erwartende Leistungsfahigkeit des Systems abzuschétzen. Ein
Blockdiagramm eines MIMO-Systems bestehend aus M, Sendern und
Nang Empfingern ist in Abbildung 2.2 dargestellt. Da es sich bei MIMO
um eine digitale Signalverarbeitungstechnik im komplexen Basisband
handelt, wird die MIMO-Ubertragungskanalmatrix

H=JrHJr, (2.7)

eingefithrt, welche neben dem Funkkanal H auch die Einfliisse der
analogen Komponenten am Sender Jr, € CMantXMant ynd Empfinger
Jrx € CNawXNan heinhaltet. Fiir die Herleitung der Kanalkapazitét
in diesem Abschnitt werden die Einfliisse der Hardware nicht betrach-
tet d.h. es wird von idealen analogen Komponenten ausgegangen, wo-
mit Jpw = Iy, . und Jry = Iy . Einheitsmatrizen entsprechen. Die

ant ant
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

y
H
| |
- DAH D ~ [P o) H
B QY
] Mant Nant
o DAHRg < >~ Rigii HA HE

Abbildung 2.2: Blockdiagramm eines MIMO-Systems bestehend aus Mant Sendern
und Nant Empfangern.

Matrix H ist somit identisch zu H und wird deshalb nachfolgend aus-
schliellich verwendet.

Gegeben sei der zeitdiskrete komplexe Sendesignalvektor u € CMant<1
mit unabhéngig identisch verteilten Gaufl’schen Zufallsgrofien mit Er-
wartungswert Null und Varianz o2, so resultiert die Kovarianzmatrix
des Sendevektors zu [122]

2

R, = E{uu'’} = ]\Z“ I, . (2.8)
ant

Dabei ist die Gesamtsendeleistung Py, = O’Z. Der komplexe Empfangs-

signalvektor y € CNent*1 resultiert zu [66]

y=Hu+n, (2.9)

wobei i € CNant X1 einen additiven Rauschvektor mit unabhéingig iden-
tisch verteilten Gauf3’schen Zufallsgrofien mit Erwartungswert Null und
Varianz o2 reprisentieren. Fiir die Kovarianzmatrix des Rauschvektors
gilt R, = E{nn'} = 021y, . Im Idealfall sind fiir die Erreichung
der maximalen Ubertragungsrate die Kanalkoeffizienten h,, ., ebenfalls
unkorreliert identisch verteilte komplexwertige Gauf’sche Zufallsgrofien
mit Erwartungswert Null [123]. In diesem Fall sind die Betridge der
Kanalkoeffizienten |h,, | Rayleigh-verteilt und ihre Quadrate |hy, ,,|>
folgen damit einer x2-Verteilung [124]. Damit gilt fiir die Gesamtemp-

fangsleistung [122]
2

ag
« = | HIl%

2.10
Mant ’ ( )
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2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

wobei
Nant Mant

HIZ =35 [huml? (2.11)
n=1 m=1

die Frobeniusnorm der Kanalmatrix beschreibt.
Fiir die Berechnung der maximal erreichbaren Ubertragungsrate ist es
wichtig, ob Kanalkenntnisse ausschlieflich am Empfanger oder ebenfalls
am Sender vorhanden sind. Unter Annahme perfekter Kanalkenntnis
ausschlieBlich am Empfanger, ergibt sich fiir einen stationdren und er-
godischen Kanal die Kanalkapazitit nach [124] aus dem Erwartungswert
iiber alle moglichen Kanéle zu

Crx = E { log,

(2.12)

Fiir einen konkrete Realisierung der Kanalmatrix H kann durch Um-
formung und Verwendung von Gleichung (2.8) die maximal erreichbare
Ubertragungsrate [66]

Pry
R =log, {’INM + 37 “;02 HHH’} (2.13)

mit der Einheitsmatrix Iy, mit Rang Naye bestimmt werden. Die Auf-
teilung der Sendeleistung ohne Kanalkenntnisse am Sender folgt dabei
einer Gleichverteilung tiber die M,y Sendeantennen [125]. Im Vergleich
dazu ergibt sich fur eine SISO-Kommunikationsverbindung die maximal

erreichbare Ubertragungsrate zu [119]

Rsiso = log, {1 + P% |h|2} , (2.14)
UTL

wobei h € C den komplexen Ausbreitungskoeffizienten zwischen der
einen vorhandenen Sende- und Empfangsantenne reprasentiert.

Oftmals ist es zur Berechnung der maximal erreichbaren Ubertragungs-
rate einfacher eine Annahme oder eine Schétzung des SNRs am Emp-
finger durchzufiihren, anstatt eine Kanalddmpfung sowie Sende- und
Rauschleistung fiir das betrachtete System abzuschéitzen. Dafiir wird
die Pfadddmpfung des Kanals durch Normierung der Kanalmatrix ent-
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

fernt. Ein gingiger Ansatz ist die Einfiihrung einer normierten Kanal-
matrix [122] 3
”H”% = NantMant (2.15)

wodurch sich Gleichung (2.13) umschreiben ldsst zu

R:logQ{’INam—l— 7 ﬁﬁH’} (2.16)
Mant

mit dem SNR 7 und der normierten Kanalmatrix H = o H mit |a|? =
NantMant /|| H||%. Das SNR pro Empfinger von allen Sendern ergibt
sich damit zu [122]

L P _ PrlHIE
Nant 0721 Nant Mant 0721 ’

(2.17)

wobei sich die Rauschleistung 02 = kpT;, BsF aus physikalischer Sicht
aus der Boltzmann-Konstante kg, der Rauschtemperatur 7, der Signal-
bandbreite Bs und der Rauschzahl des Empfangers F zusammensetzt.

Existiert eine bidirektionale Kommunikationsverbindung so kénnen die
am Empfinger geschétzten Kanalinformationen zuriick an den Sender
iibertragen werden [126-128]. Uber eine digitale Signalvorverarbeitung
am Sender und eine digitale Signalnachverarbeitung am Empfénger lasst
sich der Kanal in dekorrelierte Unterkanéle auflosen. Hierfiir wird zu-
nichst die Singuldrwertzerlegung (engl. Singular Value Decomposition
(SVD)) der am Empfénger geschitzten Kanalmatrix

H=QxB" (2.18)

gebildet. Die SVD zerlegt die Kanalmatrix in zwei unitdre Matrizen
B € CManxMane ypd Q € CNeme*Name (dh. es gelten BB = I,
und Q¥ Q = Iy,,,) sowie eine Diagonalmatrix X € CNant*Mant| Die
Diagonalmatrix ¥ besteht dabei aus den Singuldrwerten vA; > vAg >
oo 2/ AK e WObel Ky die maximale Anzahl parallel iibertragbarer

Datenstrome angibt. Es gilt somit

Kmax = min {Nanta Mant} 5 (219)
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2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

was dem Rang der Kanalmatrix K.x = rank{H } entspricht. Eine De-
korrelation der Unterkandle erfolgt nun indem die Matrix B zur Signal-
vorverarbeitung am Sender und die Matrix Q* zur Signalnachverar-
beitung am Empfinger eingesetzt werden. Die als Beamformingmatrix
am Sender bezeichnete Matrix B und die als Beamformingmatrix am
Empfinger bezeichnete Matrix Q! sind im Blockdiagramm in Abbil-
dung 2.2 eingezeichnet. Der komplexe Empfangssignalvektor nach der
Signalvorverarbeitung und -nachverarbeitung ergibt sich basierend auf
Gleichung (2.9) zu

§=Q"HBu+Q"n
=Q"QXB”Bu+ Q'"n (2.20)
=Su+Q'n.

Angewandt auf die maximal erreichbare Ubertragungsrate aus Glei-
chung (2.13) folgt [119]

Kmax P
R=""log, {1 + “‘/\k} . (2.21)

2
—1 Mantan

Basierend auf diesem FErgebnis ergibt sich die tatsdchliche Kanalkapa-
zitdt in dem die Gesamtsendeleistung nach dem sogenannten Water-
filling-Prinzip auf die einzelnen Sender verteilt wird [119]. Anschaulich
gesprochen teilt das Waterfilling-Prinzip den guten Unterkanélen mit ei-
ner geringen Pfadddmpfung und damit einem héheren SNR eine héhere
Sendeleistung zu als den schlechten Unterkanélen [124]. Fir die Kanal-
kapazitat bei Kanalkenntnis am Sender und Empfénger folgt nach [125]
somit

Ko Pr i\
C— 1 14 —DokZk 2.22
> tors {14 o2 L (2.22)

k=1 n

mit den Sendeleistungen

Pry ) = <a ~ 1) , (2.23)

L . . Kmax .
wobei a eine Konstante reprasentiert, sodass Pry, = Zk:l Pry 1 gilt.
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

Die erreichbare Ubertragungsrate hingt also neben der Sende- und
Rauschleistung maBgeblich von dem zugrundeliegenden Ubertragungs-
kanal ab. Je unkorrelierter die einzelnen Sende- und Empfangsantennen
sind und je reicher der Kanal an Mehrwegen ist, desto besser kénnen die
rdumlichen Ausbreitungspfade genutzt werden. In der Regel nimmt die
Korrelation zwischen den Antennenelementen fiir geringere Elementab-
stinde zu, da es zum einen zu einer Uberkopplung eines Teils der
Signalleistung kommt und zum anderen die Eingangsimpedanzen der
Antennenelemente sich gegenseitig beeinflussen. Als schlechtester Fall
fiir die maximal erreichbare Ubertragungsrate gilt ein Ubertragungska-
nal bestehend aus einem einzigen Eigenwert, d.h. A\{ = Nant Mant und
A = 0 fir & € {2,..., Kjpax}. Flir einen reichen Mehrwegekanal mit
unkorrelierten Ausbreitungspfaden und gleichen Pfaddampfungen bzw.
Eigenwerte Ay = Nant Mant/Kmax fir k& € {1,..., Kyax} resultiert die
maximal erreichbare Ubertragungsrate. Somit ergeben sich die untere
und obere Schranke der erreichbaren Ubertragungsrate zu [62)]

Nan
logy {1+ YNant} < R < Kppax - log, {1 + ;{t} . (2.24)

Das Ergebnis der oberen Schranke zeigt, dass die maximal erreichbare
Ubertragungsrate theoretisch proportional mit K., steigt. Die Erho-
hung der Sende- und Empfangsantennen sorgt also fiir einen linearen
Anstieg der erreichbaren Ubertragungsrate, falls der Ubertragungska-
nal dies ermdglicht.

In dynamischen Ubertragungsszenarien variiert aufgrund von zeitlichen
Anderungen der Koeffizienten der MIMO-Kanalmatrix die theoretisch
erreichbare maximale Ubertragungsrate kontinuierlich. Um dennoch ei-
ne Aussage iiber die maximal erreichbare Ubertragungsrate treffen zu
konnen, muss eine statistische Auswertung erfolgen. Hierfiir kann die
Verteilungsfunktion (engl. Cumulative Distribution Function (CDF))
der maximal erreichbaren Ubertragungsrate iiber einen geniigend langen
Zeitraum, d.h. eine gewisse Anzahl an Momentaufnahmen der MIMO-
Kanalmatrix, berechnet werden. Dabei ist in der Praxis insbesondere
die Ausfallkapazitit (engl. outage capacity) ein wichtiges Giitekriteri-
um [123,129]. Die 10 %-Ausfallkapazitit Rjgy beschreibt beispielsweise
die maximal erreichbare Ubertragungsrate, welche in 90 % der Fille er-
reicht werden kann. In anderen Worten bedeutet dies, dass diese spezi-
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2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

fische Ubertragungsrate in nur 10 % der Fille nicht erreicht wird. Eine
solche Definition ist insbesondere fiir die Abschétzung der Servicequali-
tat einer Mobilfunkbasisstation sinnvoll, da nie mit hundertprozentiger
Wahrscheinlichkeit eine gewisse Datenrate gewéhrleistet werden kann
bzw. diese Garantie zu unwirtschaftlich hohen Kosten fithren wiirde.

2.1.3 MIMO-OFDM-Signalverarbeitung

Mobilfunkkommunikationssysteme der Zukunft werden versuchen die
verfiigharen spektralen Ressourcen noch effizienter zu nutzen. Hierfiir
stehen im Zentimeter- und Millimeterwellenfrequenzbereich grofie Band-
breiten zur Verfiigung. Allerdings unterliegt ein breitbandiges Ubertra-
gungssystem meist einem frequenzselektiven Kanal, was zu Intersym-
bolinterferenzen (engl. Intersymbol Interference (ISI)) am Empfinger
fihrt [117]. Deshalb kann ein MIMO-System in Kombination mit Or-
thogonal Frequency Division Multiplexzing (OFDM) betrieben werden,
das den Ubertragungskanal in parallele frequenzflache Subkanéle un-
terteilt [130,131]. Bei der Aufteilung der Ubertragungsbandbreite B in
orthogonale Untertrager muss der Untertragerabstand

Af = B,/N.=1/T, (2.25)

eingehalten werden, wobei N, die Anzahl an Untertradgern und 7, die
OFDM-Symboldauer darstellt [119]. Jeder Untertridger kann wihrend
der OFDM-Symboldauer ein komplexes Symbol {ibertragen. Zur Erho-
hung der spektralen Effizienz wird hierbei als digitales Modulationsver-
fahren beispielsweise die Quadraturamplitudenmodulation (QAM) ein-
gesetzt. Abhingig der gewdhlten Wertigkeit M kénnen bis zu log,{ M}
Bit je komplexem Symbol tibertragen werden. Die Wertigkeit M ent-
spricht somit der Anzahl moglicher komplexer Symbole und wird an
das am Empfianger vorhandene SNR angepasst. Insofern kann eine Stei-
gerung der Datenrate fiir Ubertragungskanile bei einem ausreichend
hohen SNR erreicht werden, indem mehr Bit pro komplexem Symbol
iibertragen werden. Die spektrale Effizienz lasst sich fiir MIMO-Systeme
unter Verwendung von spatial multiplering weiter steigern, indem wie
bereits beschrieben min{ M., Nant } parallele komplexe Symbole je Un-
tertrager iibertragen werden. Im Folgenden entspricht ohne Beschran-
kung der Allgemeinheit die Anzahl an Sendern der Anzahl an Emp-
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

fangern, d.h. M.t = Nane. In diesem Falle ergeben sich die komplex

modulierten Symbole am Sender in Matrixform zu X € CMantxNe ynd
das zeitdiskrete OFDM-Sendesignal ergibt sich zu [119,132]
N.—1 )
U(m,t)= Y X(m,c)-e?m/Ne (2.26)
c=0
wobei m € {0,1,- -+, My, — 1} die Indizes der M,,; Sendeantennen, t €

{0,1,--+, N.—1} die diskreten Abtastzeitpunkte und ¢ € {0,1,--- , N.—
1} die Indizes der OFDM-Untertriger bei den Frequenzen f. = c¢-Af =
¢/T, reprasentieren. Fiir die Beschreibung des Empfangssignals wird
zunichst die Kanalimpulsantwort eines Mehrwegekanals bestehend aus
N, Ausbreitungspfaden zu [133,134]

Np—1
H(n,m,t)= > G(n,m,p,t)-6(t —7,) (2.27)
p=0

definiert, wobei 0 einen Dirac-Impuls, n € {0,1,--+ Nap — 1} die
Indizes der Na, Empfangsantennen und 7, die in Abtastzeitpunkte
quantisierte Verzogerungszeit des p-ten Ausbreitungspfads beschreibt.
Das vierdimensionale Feld G € CNantXMantxNpxNe onthilt N, zeit-
lich aufeinanderfolgende komplexen Gewichtungsfaktoren zwischen je-
der Sende- und Empfangsantenne fiir alle N, Ausbreitungspfade. Zur
Vermeidung von Interferenzen zwischen den OFDM-Untertrégern (engl.
Intercarrier Interference (ICT)) muss die OFDM-Symboldauer kleiner
als die Kohérenzzeit des Kanals gewéhlt werden. Infolgedessen kann
der Ubertragungskanal wihrend einer OFDM-Symboldauer als nihe-
rungsweise stationir angenommen werden. Unter dieser Annahme sorgt
jeder Ausbreitungspfad fiir eine iiber der OFDM-Symboldauer konstan-
te komplexe Gewichtung des Sendesignals mit dem Faktor G/(n,m, p,t)
sowie fiir eine zeitliche Verzégerung 7, aufgrund unterschiedlicher Weg-
langen der Ausbreitungspfade. Den Empfanger erreichen also zu jedem
diskreten Zeitpunkt ¢ insgesamt N, Mehrwege des Sendesignals. Unter
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2.1 Mehrantennenkommunikationssysteme

Annahme einer idealen Zeit- und Frequenzsynchronisation resultiert das
Empfangssignal im Zeitbereich Y € CNantxNe 7y

Mant—1 Np—1

Y (n,t) = Z ZGnmp, U(m,t—7,)+ N(n,t), (2.28)

wobei N € CNant*Ne das am Empfianger hinzugefiigte additive weife
Gaufy’sche Rauschen reprisentiert und die Verzogerung des kiirzesten
Ausbreitungspfades 79 zu Null gesetzt wird. Zur Riickgewinnung der
modulierten Sendesymbole wird das Empfangssignal mittels der dis-
kreten Fourier-Transformation (DFT) zuriick in den Frequenzbereich
transformiert. Es resultiert

R(n,c) =
Mang—1 Np—1

Z Z DFT{G(n,m,p) -U(m,t —7,)} + N(n,c), (2.29)

wobei N € CNewe*Ne das additive weiBe GauB’sche Rauschen im Fre-
quenzbereich représentiert. Der Term DFT{U (m,t — 7,)} kann zu ISI
zwischen den OFDM-Symbolen fiihren. Um dies zu vermeiden wird das
OFDM-Sendesignal um eine kurze Zeitspanne 7T, zyklisch fortgesetzt.
Diese zyklische Fortsetzung (engl. Cyclic Prefic) muss grofler als die
maximale Verzogerungszeit des Mehrwegekanals 7y, gewihlt werden.
Es gilt T, > 7n,. Anschlieflend kann von der Verschiebungseigenschaft
der DFT B

U(-,t—7,) o—e X(-,c) e 2mtmn/Ne (2.30)

Gebrauch gemacht werden. Das Empfangssignal im Frequenzbereich
R € CNeneXNe ergibt sich zu [135)

R(n,c)
Mang—1 Np—l

Z Z G(n,m,p) X (m,c)e 72 /Ne £ N(n,¢)

Mang—1

(2.31)
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

Die komplexe Ubertragungsfunktion H € CNantXManeXNe heinhaltet die
Gewichtungsfaktoren zwischen jeder Sende- und Empfangsantenne fiir
alle OFDM-Untertriger wihrend einer OFDM-Symboldauer. Durch die
Verschiebungseigenschaft der DFT kénnen also, mit Hilfe der zyklischen
Fortsetzung des Sendesignals, die zeitlich verzogerten Signalanteile zu ei-
nem komplexen Gewichtungsfaktor H (n,m,c) € C im Frequenzbereich
zusammengefasst werden. Dies ermdglicht eine einfache Entzerrung, da
nur eine komplexe Multiplikation pro Untertrager zur Korrektur des
Kanaleinflusses notwendig ist (engl. sog. One-tap Equalization) [136].
Aufgrund der Verldngerung der Symboldauer durch die zyklische Fort-
setzung mit redundanten Informationen reduziert sich die Bruttodaten-
rate Ry auf R, = RyT,/(T, + T¢p). Generell sind die Anforderungen
an die Synchronisation bei OFDM hoher als in klassischen Eintriger-
ibertragungsverfahren, da die Orthogonalitdt der Untertriager gewéhr-
leistet werden muss um ICI zu vermeiden [117]. Ebenso leiden OFDM-
Systeme an einem groflen Verhéltnis von Spitzenleistung zu mittler-
er Leistung (engl. Peak-to-Average Power Ratio (PAPR)) des Sendesi-
gnals. Dadurch miissen Leistungsverstiarker zur Vermeidung von nicht-
linearen Verzerrungen in einem Arbeitspunkt geringerer Eingangsleis-
tung, sprich mit einem héheren sogenannten Back-Off, betrieben wer-
den. Allerdings findet OFDM aufgrund seiner effektiven Ausnutzung des
Spektrums, seiner effizienten Implementierbarkeit mittels der schnellen
Fourier-Transformation (engl. Fast Fourier Transformation (FFT)) und
seiner Robustheit gegeniiber frequenzselektiven Ubertragungskanilen
Anwendung in zahlreichen Systemen und Standards [135], wie bspw. der
vierten Mobilfunkgeneration Long Term Ewvolution (LTE) [137], in den
WLAN Standards IEEE 802.11a/g/n/ac [138], Digital Audio Broadcas-
ting (DAB) [139] und Digital Video Broadcasting [140]. In der Zukunft
der Mobilfunkkommunikation ist OFDM in Kombination mit MIMO
im 3GPP Release 15 (Phase 1 der funften Mobilfunkgeneration (5G))
ebenso bereits vorgesehen [61].

2.2 Kanalcharakterisierung und -modellierung
bei 28 GHz

Der drahtlose Ubertragungskanal bestimmt mit seinen physikalischen
Eigenschaften die informationstheoretische Grenze der iibertragbaren
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Datenrate und beeinflusst mafigeblich das Verhalten von Mobilfunk-
kommunikationssystemen [141]. Es ist demnach unerlésslich, die Aus-
breitungseigenschaften des drahtlosen Ubertragungskanals zu verstehen
und dieses Wissen in das Systemdesign einflieflen zu lassen [142]. Die
Eigenschaften des drahtlosen Ubertragungskanals sind hierbei abhin-
gig von der verwendeten Tragerfrequenz und Signalbandbreite der zu
ibertragenden Wellenform. Fiir den Entwurf zukiinftiger Mobilfunk-
systeme sind folglich Kenntnisse {iber die Eigenschaften des Ubertra-
gungskanals notwendig. Erst dieses Wissen ermoglicht eine geeignete
Planung der Mobilfunkzellabdeckung, eine Beurteilung der Leistungsfa-
higkeit von Mobilfunksystemen wie bspw. maximal erreichbare Daten-
raten und eine effiziente Auslegung zukiinftiger Kommunikationssyste-
me [143]. Zuniichst muss eine Vermessung des Ubertragungskanals (eng].
channel sounding) stattfinden. Anschliefilend konnen auf Basis der aus
den Messungen gewonnenen Erkenntnisse geeignete Kanalmodelle ent-
wickelt werden. Die Kanalmodelle versuchen dabei die physikalischen
Ausbreitungseffekte moglichst genau nachzubilden, um neue Kommuni-
kationssysteme und Wellenformen in numerischen Simulationen evaluie-
ren zu konnen. Dies vermeidet, jedes neue Konzept praktisch realisieren
und testen zu miissen und beschleunigt damit den Entwicklungspro-
zess. Nichtsdestotrotz muss beachtet werden, dass diese Kanalmodelle
nie den komplizierten elektromagnetischen Ausbreitungsprozess aus Re-
flexion, Streuung, Brechung, Abschattung usw. vollstdndig nachbilden
konnen [144].

2.2.1 Kanalmesssysteme

Eine Vielzahl wissenschaftlicher Arbeiten beschéftigte sich bereits mit
der Vermessung und Charakterisierung des drahtlosen Ubertragungs-
kanals bei 28 GHz [ETK™20, 52, 143, 145-176]. Dabei ist der integrale
Baustein das den Messungen zugrundeliegende Kanalmesssystem (engl.
channel sounder). Die Entwicklung eines Kanalmesssystems zur um-
fassenden Charakterisierung des Ubertragungskanals in den Dimensio-
nen Zeit, Frequenz, Polarisation und Raum stellt eine Herausforderung
dar. Daher fokussieren sich Kanalmesssysteme meist auf die Bestim-
mung einiger weniger Kanalcharakteristiken. Prinzipiell arbeiten Ka-
nalmesssysteme basierend auf einer am Sender abgestrahlten bekann-
ten Trainingssequenz, die auf der Empféngerseite, zum Beispiel mit-
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tels Korrelation, eine Bestimmung der Kanalimpulsantwort ermdoglicht
[177]. Als Trainingssignale kommen dabei abhéngig von dem verwende-
ten Kanalmesssystem und den gewiinschten Messgrofien beispielsweise
Pseudo-Rauschsequenzen, Mehrtonsequenzen, Chirp-Signale oder dhn-
liches zum Einsatz [145]. Anhand des Empfangssignals und der bekann-
ten Trainingssequenz kann anschliefend am Empfanger der Einfluss des
Ubertragungskanals in Form der Kanalimpulsantwort berechnet wer-
den. Eine Vielzahl an Kanalmesssystemen verwenden zur rdumlichen
Auflésung der Ausbreitungspfade mechanisch rotierende Hornantennen
[62,146, 166, 168]. Dieser Ansatz erweist sich allerdings als sehr zeitin-
tensiv, da sende- und empfangsseitig die jeweiligen Hornantennen alle
moglichen Permutationen an Raumrichtungen anfahren miissen [147].
Eine Charakterisierung des zeitlichen Verhaltens des Ubertragungska-
nals ist somit also nicht mdéglich [143]. Zur Reduktion der Messdauer
stellen Molisch et al. [145] ein Kanalmesssystem basierend auf einem
elektronisch gesteuerten Phased Array vor. Somit kann der Raum elek-
tronisch mittels einer gerichteten Antennencharakteristik in wenigen
Millisekunden abgesucht werden [145]. Zur Untersuchung des MIMO-
Ubertragungskanals prisentieren Tufvesson et al. in [143] ein Mehr-
antennenmesssystem, bestehend aus einem planaren dual-polarisierten
4 x 32 Antennenarray am Sender und einem in Form eines Oktagons
angeordneten dual-polarisierten 4 x 64 Antennenarrays am Empfianger.
Eine Bestimmung der vollstdndigen MIMO-Kanalmatrix kann durch
das Aktivieren einzelner Antennenelemente innerhalb von 380 ms erfol-
gen [143]. Ein eigens entworfenes Kanalmesssystem zur Bestimmung der
MIMO-Kanalmatrix wird in [ETK'20] prisentiert und wird im néchs-
ten Kapitel dieser Arbeit ausfiihrlich beschrieben.

2.2.2 Dampfungsfaktoren des drahtlosen
Ubertragungskanals

Entscheidend fiir die Ubertragungsqualitit und maximal erreichbare
Datenrate eines Mobilfunkkommunikationssystems ist die ortsabhéngig
erreichbare Empfangsleistung. Die Empfangsleistung ist generell durch
die physikalisch vorhandenen Pfadverluste, welche vom rdumlichen Aus-
breitungsszenario und der verwendeten Trigerfrequenz abhéngen, so-
wie durch behordliche Regulierungen der dquivalenten isotropen Strah-
lungsleistung (engl. Equivalent Isotropically Radiated Power (EIRP))
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Oberflachenrauigkeiten Penetrationsverluste Abschattung d. Personen

Streuung durch Laubwerk Freiraumdampfung

)

Abbildung 2.3: Dampfungsfaktoren des drahtlosen Ubertragungskanals.

begrenzt. Dieser Abschnitt befasst sich daher mit den durch die Um-
welt gegebenen Démpfungseinfliissen und deren Einfliisse auf Signale im
Frequenzband um 28 GHz. Eine Ubersicht der im Folgenden diskutierten
Dampfungseffekte ist in Abbildung 2.3 illustriert.

Aufgrund der hoheren Frequenzen kommen kleine Strukturen in die
Groflenordnung der Wellenlédnge und sorgen fiir eine diffuse Streuung
der einfallenden Signalleistung [178-180]. Dadurch verringert sich die
reflektierte Signalleistung in Richtung des Empfingers. Erkennbar ist
des Weiteren, dass Signale im Millimeterwellenfrequenzbereich gegen-
iiber Frequenzen von wenigen GHz deutlich héhere Penetrationsver-
luste aufweisen. Dies bedeutet, dass Signale beim Durchdringen von
Objekten, wie bspw. Gebdudewdnden, deutlich stirker gedampft wer-
den [46, 181]. Die Ergebnisse sind dabei allerdings stark abhéingig von
der Beschaffenheit beziehungsweise dem Material des zu durchdringen-
den Objekts [182]. Die von Zhao et al. in [183] prisentierten Messer-
gebnisse bei 28 GHz von verschiedenen Gebdudematerialien zeigen Pe-
netrationsverluste von 28,3 dB fiir Backsteingebdude mit einer Wand-
stdrke von 185,4 cm und Penetrationsverluste von 40,1 dB fiir getontes
Glas mit eine Stérke von 3,8 cm. Fiir getontes Glas wurde dabei unter
einem Einfallswinkel von 10° ein Reflexionskoeffizient von 0,896 ermit-
telt [183]. Aufgrund der Tatsache, dass Signale im Millimeterwellen-
frequenzbereich viele GebdudeauBlenwéinde nicht durchdringen kénnen,
sondern von ihnen reflektiert und gestreut werden, ist der Signalempfang
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in stdadtischen Umgebungen entweder auf eine direkte Sichtverbindung
(engl. Line-of-Sight (LOS)) zwischen Sender und Empfanger oder auf
starke Reflexionen und Streuung von Gebédude- und Bodenoberflichen
angewiesen [184]. Allerdings ist aufgrund der hohen Penetrationsver-
luste von Gebdudeauflenwinden die Anbindung von sich in Gebauden
befindenden Mobilfunkteilnehmern ein schwieriges Unterfangen. Die von
Bas et al. in [185] vorgestellten Kanalmessungen von auflen in ein Einfa-
milienhaus bei 28 GHz zeigen Penetrationsverluste zwischen 10dB und
18 dB. Die gemessenen Penetrationsverluste liegen im Falle eines Back-
steingebidudes sogar bei bis zu 23 dB [185] und sind somit vergleichbar
mit den in [183] berichteten Ergebnissen. Die in [186] présentierten Mes-
sergebnisse bei 28 GHz zwischen einem Sender und einem sich hinter ei-
ner grofen Glasfront innerhalb eines Gebédudes befindenden Empfinger
zeigen keine signifikanten durch die Glasfront entstehenden Dampfungs-
einfliisse. Auch in [183] konnten fiir nicht getontes Glas innerhalb von
Gebédude Penetrationsverluste von vergleichbar geringen 3,6 dB nachge-
wiesen werden. Zusammenfassend lasst sich sagen, dass eine Vorhersage
iiber die entstehenden Verluste schwierig zu treffen ist, da die Penetrati-
onsverluste stark abhéngig von der Beschaffenheit des Materials, dessen
Dicke, dem Einfallswinkel und weiteren Faktoren sind. Nichtsdestotrotz
zeigen die Messergebnisse, dass die entstehenden Penetrationsverluste
deutlich hoher liegen als dies fiir sub-6 GHz Frequenzen der Fall ist.
Ebenso sind Abschattungseffekte aufgrund des menschlichen Korpers
deutlich ausgepragter. Die Messungen von Zhao et al. in [187] bei 26 GHz
zeigen eine maximale Ddmpfung verursacht durch eine statische Person
von 12,7dB und durch eine sich bewegende Person von 13,9 dB. Mes-
sungen von Virk et al. in [188] in einer geschirmten Kammer bei 28 GHz
mit 21 Probanden unterschiedlicher Gréfle und Koérpergewichts zeigen
Déampfungswerte abhéingig der Orientierung der Person von 13dB bis
21 dB.

Dariiber hinaus fiihrt Laubwerk wie Blédtter von Bidumen oder Striu-
chern innerhalb der Ausbreitungspfade mit steigenden Tragerfrequen-
zen zu erheblichen Dadmpfungen [51]. Die durch Laubwerk entstehende
Dampfung Ly, in dB ldsst sich nach [51,189,190] mit

Liop = 0.293 (11) %6 (2.32)
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abschétzen, wobei die Wegstrecke durch das Laubwerk mit r¢,) in Metern
angegeben wird und f die Tragerfrequenz des Signals in MHz repréasen-
tiert. Fir eine Wegstrecke ¢, = 1m ergibt sich somit eine Dadmpfung
durch das Laubwerk von Lg; = 6,4dB bei 28 GHz. Allerdings kann
diese Abschatzungsformel lediglich als ein erster Anhaltspunkt dienen,
da der Einfluss des Laubwerks aufgrund seines irreguliaren Auftretens
stark von der Blattdichte des Bewuchses, der Art des Laubwerks sowie
von der Grofie und dem Wassergehalt der Blitter abhéngig ist [191].
Die genauen Dampfungseinfliisse miissen anhand von Messdaten in den
spezifischen Kommunikationsszenarien ermittelt werden.

Die Untersuchungen in [51,184,189,192,193] zeigen, dass die atmosphé-
rische Dampfung und Dampfungseffekte durch Regen keinen wesent-
lichen Einfluss in Small Cell-Szenarien bei 28 GHz haben. Die relative
Démpfung durch Sauerstoff (O,), Wasserdampf (H,O) und leichtem Re-
gen mit 2mm/h liegt unter 1dB/km [51]. Nur bei selten auftretendem
Starkregen mit 25 mm/h werden Ddmpfungswerte von 1,4dB bei einer
Distanz von 200 m erreicht [184,193].

Aufgrund der Vielzahl an umweltbedingten Dampfungsfaktoren ist ei-
ne Modellierung des Ausbreitungsszenarios insbesondere mit steigen-
der Trégerfrequenz duflerst anspruchsvoll und fithrt zu rechenintensiven
Modellen. Daher werden in der Praxis fir eine erste Abschitzung der
durch den drahtlosen Ubertragungskanal entstehenden Pfadverluste li-
neare Ndherungen verwendet, deren Parameter aus umfassenden Kanal-
messkampagnen ermittelt werden. Der Pfadverlust PL in dB bei einer
Distanz zwischen Sender und Empfianger r ergibt sich nach [194] zu

PL = FSPL(rg) + 10 - 7 - logy, {:} + &, , firr>rg, (2.33)

0
wobei n einen aus Messungen ermittelten mittleren Exponenten des
Pfadverlustes (engl. Path Loss Ezponent (PLE)) und X, eine mit-
telwertfreie GauB-verteilte Zufallsvariable mit Standardabweichung o,
reprasentiert. Aus physikalischer Sicht beschreibt &, die entstehende
Déampfung aufgrund von zeitlich auftretenden Abschattungen der Aus-
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breitungspfade [52]. Die Formel beinhaltet dabei die Freiraumdampfung
(engl. Free Space Path Loss (FSPL))

47‘1’7‘0

FSPL(r¢) = 20 - logy {)\} (2.34)

bei der Referenzdistanz rg, die abhéngig von der Signalwellenldnge A
ist. Diese Referenzdistanz soll zur besseren Vergleichbarkeit im folgen-
den Verlauf auf rp = 1 m gesetzt werden. Aus der von Rappaport et al.
in [52] durchgefithrten Messkampagnen bei 28 GHz in Manhattan, New
York, konnte fiir Distanzen von 61m < r < 187m fiir Szenarien mit
direkter LOS-Verbindung ein PLE von 7“©% = 2.1 und eine Standard-
abweichung 095 = 3,6 dB sowie fiir Szenarien ohne direkte Sichtver-
bindungen (engl. Non Line-of-Sight (NLOS)) ein PLE von qnNF0S = 3 4
und eine Standardabweichung oN-©% = 9.7 dB ermittelt werden. Die als
Sender betriebene Basisstation befand sich dabei in dem urbanen Mess-
szenario auf Héhen von 7m und 17 m. Die Pfadeverlustmodelle ergeben
sich demnach laut [194] fiir LOS-Szenarien zu

PL"9® = 61,4dB + 211og,, {r} + X,vos (2.35)
und fiir NLOS-Szenarien zu
PLNMOS = 61,4dB + 34logy, {r} + Xxros . (2.36)

Zur Einordnung der Ergebnisse konnen Messungen in urbanen Szenerien
bei 1,9 GHz herangezogen werden, bei denen ein Exponent des Pfadver-
lusts von 2,6 ermittelt werden konnte [194,195]. Der Pfadverlust erhéht
sich also fiir 28 GHz NLOS-Szenarien um gerade einmal 8 dB pro Deka-
de der Distanz [194]. Dieser zusétzliche Verlust ist laut [52] vorwiegend
auf die beschriebene stérkere diffuse Streuung des Signals zuriickzufiih-
ren. Bei den Messungen in [52] konnten im Mittel iiber alle Szenarien
4,7 rdumliche Ausbreitungspfade nachgewiesen werden. Dies ldsst darauf
schlieflen, dass der Einsatz von rdaumlichen Multiplexverfahren zwischen
der Basisstation und jedem der Mobilfunkteilnehmer moglich ist. Es ist
zu beachten das diese Ergebnisse fiir urbane Szenarien gelten und somit
nicht allgemeingiiltig sind. Wie beschrieben sorgen Objekte innerhalb
der Ausbreitungspfade, wie bspw. Laubwerk, Fahrzeuge oder Personen,
fiir deutlich groflere Pfadverlust bei hoheren Frequenzen. Diese Effekte
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fiihren dazu, dass im Millimeterwellenfrequenzbereich von einem diinn-
besetzten Ubertragungskanal (engl. sparse channel), d.h. von nur eini-
gen wenigen dominanten Ausbreitungspfaden, ausgegangen wird.

2.2.3 Dynamische Ausbreitungseffekte

Die in MIMO-Systemen zur Steigerung der Ubertragungsrate und Sen-
kung der Ausfallrate genutzte Mehrwegeausbreitung kann dazu fithren,
dass sich die tiber verschiedene raumliche Ausbreitungspfade am Emp-
fanger ankommenden Signale destruktiv iberlagern. Dies fithrt zu einem
Schwund der Empfangsfeldstirke und somit méoglicherweise zu einem
Ausfall der Kommunikationsverbindung [196]. Die einzelnen Ausbrei-
tungspfade sind dabei durch die auftretenden Ausbreitungsphénomene
Reflexion, Beugung und Streuung charakterisiert und sorgen aufgrund
der unterschiedlichen Pfadléangen dafiir, dass sich die iiber die Mehr-
wegeausbreitung am Empfanger ankommenden Signale in Amplitude
und Phase unterscheiden. Hinzu kommt, dass sich die Umwelt und so-
mit der Mehrwegekanal in Mobilfunkszenarien dynamisch dndert. Ursa-
che ist die Mobilitdt der Mobilfunkteilnehmer sowie die Bewegung von
Objekten, wie Fahrzeuge oder Laubwerk, die sich innerhalb der Aus-
breitungspfade befinden. Ein grofiflichiger Schwund (engl. large-scale
fading) tritt aufgrund von langsamen Verinderung des Ausbreitungs-
szenarios auf, das heifft aufgrund von groBleren Positionsénderungen ei-
nes Mobilfunkteilnehmers, die zu einer Verschlechterung der Ubertra-
gungsbedingungen fithren [121]. Ebenso kann ein Schwund aufgrund
kleiner Positionsdnderungen des Mobilfunkteilnehmers entstehen (engl.
small-scale fading). Dabei kommt es bereits bei geringen rdumlichen Be-
wegungen des Mobilfunkteilnehmers von nur einer halben Wellenldnge
zu einem Wechsel zwischen konstruktiver und destruktiver Interferenz
der Mehrwegeanteile am Empfinger und somit zu starken Einbriichen
in der Empfangsfeldstiarke. Im Zeitbereich kann zwischen langsamem
Schwund (engl. slow fading) und schnellem Schwund (engl. fast fading)
unterschieden werden. Fiir die Einteilung ist dabei die Kohérenzzeit
des Kanals T, in Bezug auf die Symboldauer T, entscheidend. Fiir
einen langsamen Schwund muss T, > Ty erfiillt sein, wohingegen fiir
Teon < Ts von schnellem Schwund gesprochen wird. Zur Auslegung eines
Kommunikationssystems ist also eine Kenntnis iiber die Kohérenzzeit
des Kanals unerlésslich, da ein schneller Schwund zu Verzerrungen des
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

Sendesignals und damit zu Bitfehlern fiihrt. Die Kohédrenzzeit des Ka-
nals ldsst sich nach [119] {iber die Dopplerverbreiterung (engl. doppler
spread) Dg mit Teon ~ 1/ Dy abschétzen. Die Dopplerverbreiterung ent-
spricht der maximalen Dopplerverschiebung Dy = f.|vmax|/co, wobei
fe die Tréagerfrequenz des Signals, ¢y die Lichtgeschwindigkeit und vpyax
die maximal auftretende Geschwindigkeitsdifferenz zwischen Sender und
Empfianger beschreibt [129].

Im Zeitbereich kann der Ubertragungskanal anhand des Verzdgerungs-
Leistungsdichtespektrums (engl. Power Delay Profile (PDP)) analysiert
werden. Das PDP spiegelt die Empfangsleistung eines sich iiber einen
Mehrwegekanal ausbreitenden Signals als Funktion iiber der Zeitverzo-
gerung wider. Es ergibt sich aus dem Erwartungswert der Autokorrela-
tion der zeitvarianten Kanalimpulsantwort im &dquivalenten Basisband
K (7,t) nach [197] zu

gi (1) = B{K*(1,t)K(1,t)}. (2.37)

Es sei angemerkt, dass hierbei eine schwache Stationaritit des Ubertra-
gungskanals und unkorrelierte Streuer auf den einzelnen Ausbreitungs-
wegen (engl. Wide-Sense Stationary Uncorrelated Scattering (WSSUS))
angenommen werden [197, 198], wodurch der Erwartungswert unab-
héngig vom absoluten Messzeitpunkt wird [199]. Basierend auf dem
PDP kann die mittlere relative Verzdgerungszeit des Ubertragungska-
nals (engl. mean access time)

¢ o rox(odr (2.38)

Jo gx(r)dr

und die sogenannte Kanalverzogerungsspreizung (engl. Delay Spread)

\/fo T —T7)2gK(T)dT (2.39)

fo g (T dT

bestimmt werden [197, 199]. Der Delay Spread kann dabei zur Ab-
schitzung der Koharenzbandbrelte Beon = 1/0; dienen [199]. In [200]
wird als eine konservativere Abschitzung die Kohdrenzbandbreite zu
Beon = 1/(50,) angegeben. Fiir die Messkampagnen in [52] wurde bei
28 GHz in Manhattan und Brooklyn ein Delay Spread von 17,4 ns bzw.
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15,6 ns gemessen. Die maximale Verzogerungszeit (engl. mazimum ez-
cess delay), bei der das verzogerte Signal um nicht mehr als 10dB be-
zogen auf das Maximum geddmpft wurde, ergab sich fiir LOS-Szenarien
im Mittel zu 76,1 ns und fiir NLOS-Szenarien im Mittel zu 53,7 ns.

2.2.4 MIMO-Kanalmodellierung

Fiir das Design, die numerische Analyse und Planung von Mobilfunk-
kommunikationssystemen werden Modelle des drahtlosen Ubertragungs-
kanals benétigt [141]. Diese Modelle beschreiben die Statistik der Ka-
nalimpulsantwort in vereinfachter, numerisch verarbeitbarer Form. Die
Kanalmodelle lassen sich grundsétzlich in analytische Kanalmodelle und
physikalische Kanalmodelle unterteilen [141,201].

Die analytischen Modelle charakterisieren dabei die Kanalimpulsant-
wort zwischen den Sende- und Empfangsantennen basierend auf den sta-
tistischen Eigenschaften des Kanals. Zu den analytischen Kanalmodellen
gehoren unter anderem korrelationsbasierte stochastische Modelle (engl.
Correlation-based Stochastic Model (CBSM)) wie bspw. das Kronecker-
Kanalmodell [123] und das Weichselberger-Kanalmodell [202,203]. Die-
ser Typ von Kanalmodell ermdéglicht beispielsweise einen schnellen Ver-
gleich von Algorithmen, besitzt aber keine geometrische Interpretati-
on oder tiefere Einblicke in das Ausbreitungsszenario. Zu den physi-
kalischen Kanalmodellen zéhlen deterministische Modelle, geometrie-
basierte stochastische Modelle (engl. Geometry-based Stochastic Model
(GBSM)) und nicht-geometriebasierte stochastische Modelle (engl. Non-
geometrical Stochastic Model (NGBSM)) [201]. Die deterministischen
Kanalmodelle basieren auf einer Modellbeschreibung der Ausbreitungs-
umgebung und Berechnung der Wellenausbreitung basierend auf einem
strahlenoptischen (geometrisch-optischen) Ansatz [142]. Diese Modelle
bediirfen also zunéchst einer prazisen dreidimensionalen Modellierung
des Kommunikationsszenarios. Ausgehend davon werden fir die gege-
benen rdumlichen Positionen des Senders und Empfingers die durch
Reflexion, Beugung und Streuung entstehenden dominanten Ausbrei-
tungspfade der elektromagnetischen Wellen bestimmt. Deterministische
Kanalmodelle sind insbesondere fiir die Planung und Auslegung von Mo-
bilfunknetzwerken von Interesse, da beispielsweise eine Pradiktion der
erreichbaren Feldstéarke an beliebigen Raumpositionen fiir eine gegebene
Senderposition moglich ist [204]. Weitere Vorteile sind die breitbandige
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Charakterisierung des Ubertragungskanals sowie das Einbeziehen po-
larimetrischer Aspekte [204]. Nichtsdestotrotz bediirfen diese Modelle
einer aufwendigen dreidimensionalen Modellierung, die mit steigenden
Tréagerfrequenzen ebenfalls eine Steigerung des Detailgrades der Mo-
delle verlangt. Die wachsende Komplexitit geht dabei mit einer Er-
hohung des Berechnungsaufwandes einher. Dartiber hinaus beruht die
Genauigkeit auf den vorhandenen geographischen Datenbanken und den
entsprechenden Materialeigenschaften, wie beispielsweise deren Permit-
tivitdten [205]. Im Gegensatz dazu basieren GBSMs und NBSMs auf
einer statistischen Beschreibung der physikalischen Ausbreitungseffek-
te ohne ein zugrundeliegendes dreidimensionales Modell, d.h. es findet
keine standortspezifische Modellierung statt [206]. Diese Modelle dienen
somit nicht zur Optimierung der Kommunikationsverbindung in einem
bestimmten Szenario, sondern kénnen zur allgemeinen Optimierung auf
der Systemebene genutzt werden [205]. Fiir GBSMs werden parame-
trisierte Streuzentren abhéngig von statistischen Verteilungen festge-
legt und ihr Beitrag zum Empfangssignal {iber vereinfachte Strahlver-
folgungsmethoden bestimmt [207]. Fiir die fiinfte Mobilfunkgeneration
hat das 3GPP in [208] ein 3D-GBSM giiltig fir Triagerfrequenzen im
Bereich 0,5 GHz - 100 GHz definiert. Das neue Modell steht dabei im
Einklang mit fritheren Kanalmodellen unterhalb von 6 GHz, wie bei-
spielsweise dem 3D SCM model (3GPP TR 36.873) [209] oder dem
IMT-Advanced (ITU-R M.2135) [208,210]. Als Anwendungsszenarien
wurden dabei landliche und urbane Makrozellen, Mikrozellen mit Stra-
Benschluchten und Indoor-Gebaudekomplexe vorgesehen. Basierend auf
der Fernfeldannahme und der Annahme eines stationdren Kanals tiber
der Flache des Antennenarrays kénnen auch Abschétzungen fiir massive
MIMO-Systeme getroffen werden. Die Modelle sind fiir Signalbandbrei-
ten unter 2 GHz giiltig [208]. Das 3D-Kanalmodell beschreibt die Er-
stellung von Kanalimpulsantworten in elf Schritten unter Verwendung
von tber 200 Parametern [211]. Die Parametrisierung des Modells ist
daher mit einem grofien Aufwand verbunden. Als eine Plattform zur Si-
mulation des 5G-Kanals kann der Quasi Deterministic Radio Channel
Generator (QuaDRiGa) des Fraunhofer Heinrich Hertz Instituts ver-
wendet werden [212]. Das Kanalmodell ist eine Erweiterung des Wire-
less World Initiative for New Radio (WINNER) Kanalmodells [213]. Es
bildet ebenso wie das 3GPP-Modell den 3D-Ausbreitungsprozess nach.
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Abbildung 2.4: Darstellung des pfadbasierten MIMO-Kanalmodells [129, 224].

Fir NBSMs werden physikalische Parameter, wie zum Beispiel die
Einfalls- und Austrittswinkel am Sender bzw. Empfénger, basierend
auf Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen festgelegt. Zu den NBSMs ge-
horen bspw. das Saleh-Valenzuela-Modell [162,214,215] und das Modell
nach Zwick et al. [216]. Der Vorteil der NBSMs liegt in der ressour-
ceneffizienten Generierung der MIMO-Kanalmatrix basierend auf den
allgemeinen statistischen Eigenschaften des Ubertragungskanals, d.h.
ohne eine standortspezifisch limitierte Betrachtung. Gleichzeitig kon-
nen die Einfliisse wichtiger MIMO-Systemparameter wie die Anten-
nenarraygrofie sowie die Anzahl und Verteilung der Einfalls- und Aus-
trittswinkel untersucht werden. NBSMs bieten sich somit aufgrund der
geringen Komplexitit bei gleichzeitig akzeptabler Genauigkeit an, um
Untersuchungen auf der Systemebene durchzufiithren [217]. Insbesonde-
re erweiterte Formen des Saleh-Valenzuela-Modells erfreuen sich grofier
Beliebtheit fiir die Untersuchung von MIMO-Architekturen und Algo-
rithmen [218-223]. Aufgrund dessen wird im Folgenden das in [129,224]
vorgestellte pfadbasierte MIMO-Kanalmodell verwendet, welches als
eine erweiterte Form des Saleh-Valenzuela Modells angesehen werden
kann.
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

Das in [129, 224] présentierte pfadbasierte MIMO-Kanalmodell (engl.
Path-based MIMO Channel Modell (PBCM)) beschreibt den Ubertra-
gungskanal mittels /N, rdumlicher Ausbreitungspfade zwischen einem
Antennenarray am Sender und einem am Empfinger. Eine schema-
tische Darstellung des Modells und dessen Parametern ist in Abbil-
dung 2.4 gegeben. Jeder Ausbreitungspfad kann iiber einen Amplitu-
dendédmpfungsfaktor oy, sowie einen zufélligen Phasenversatz ¢, fiir al-
lep € {1,2,...,N,} beschrieben werden. Zudem wird jedem Ausbrei-
tungspfad eine Einfallsrichtung am Empfinger ng = (Hfz,wfz) und
eine Austrittsrichtung am Sender Q1 = (01, 41*) in Elevation und
Azimut zugeordnet. Die Finfalls- und Austrittswinkel sind dabei un-
korreliert, das heifit sie werden unabhéngig voneinander ausgewéahlt oh-
ne ein zugrundeliegendes geometrisches Kanalmodell. Die Einfalls- und
Austrittswinkel lassen sich als kartesische Richtungsvektoren s(QpRX)

bzw. s(Qg‘x) schreiben, wobei

sin 6 cos ¢
s(Q) = | sinfsiney (2.40)

cos

gilt. Die Parameter eines jeden Ausbreitungspfads konnen entweder sto-
chastisch anhand von Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen der Parame-
ter oder basierend auf messtechnisch ermittelten Daten gewéhlt wer-
den [129]. Die Antennenarrays am Sender und Empfénger sind iiber die
kartesischen Positionsmatrizen AT € RMane*3 by, AR ¢ RNanex3 o
finiert. Zudem werden die Richtcharakteristiken der Antennenelemente
am Sender

— Tx .
E(9,) = diag{ ET*(2,%),..., E}/ ()} (2.41)

und Empfénger

~Rx b'e . X b'e X X
E () = diag{ E*(Q,), ..., ER*_ (9™} (2.42)
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in Form von Diagonalmatrizen in die Modellierung des Kanals einbezo-
gen. Mit den definierten Parametern ergibt sich die MIMO-Kanalmatrix
fir das pfadbasierte Kanalmodell zu [129,224]

NP
H— [ () BB AT e
p=1 (2.43)
(e am=(@9) " B @]
p )|

Die beiden Exponentialterme berechnen den Exponentialwert aller Ele-
mente des Vektors im Exponenten. Diese Vektoren stehen in Abhén-
gigkeit von der Positionsmatrix der Antennenelemente am Sender bzw.

Empfinger und dem Richtungsvektor des p-ten Einfalls- bzw. Austritts-
winkels [129].

2.3 Zusammenfassung zu Kapitel 2

Das Kapitel lédsst sich in der Aussage zusammenfassen, dass Mehran-
tennensysteme einen zentralen Baustein zur Steigerung der Datenraten
in zukiinftigen Mobilfunknetzwerken darstellen. Dabei wird eine Stei-
gerung der maximal erreichbaren Ubertragungsrate durch eine Erho-
hung der Komplexitdt der Hardware und Signalverarbeitung erkauft.
Insbesondere die Ausnutzung der Mehrwegeausbreitung bei der Signal-
iibertragung ermoglicht durch rdumliche Multiplexverfahren eine Steige-
rung der spektralen Effizienz. Wie in diesem Kapitel priasentiert kénnen
MIMO-Systeme mit OFDM kombiniert werden, um die grofien verfiig-
baren Bandbreiten im Zentimeter- und Millimeterwellenfrequenzbereich
effektiv zu nutzen. Deshalb ist das MIMO-OFDM-Konzept auch fiir
die erste Phase der 5G-Netzwerke vorgesehen. Ein weiterer wesentli-
cher Punkt sind die ausfithrlich zusammengestellten Eigenschaften des
Frequenzbandes um 28 GHz. Hierfiir wurden die Ergebnisse aktueller
Messkampagnen aus der Fachliteratur zusammengefasst. Fiir steigende
Tragerfrequenzen und damit kleinere Wellenlédngen fithren bereits gerin-
ge Strukturgrofen reflektierender Objekte zu diffusen Streuungen und
damit zu einer reduzierten Empfangsleistung. Ebenso zeigen die Ergeb-
nisse, dass Dampfungseinfliissse verursacht durch Laubwerk, Gebadude-
wénde oder auch Personen deutlich stérker ausgeprigt sind, als dies
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2 MIMO-Signaltheorie und Kanalmodellierung

im Frequenzbereich unterhalb von 6 GHz der Fall ist. Diese Erkennt-
nisse sind insbesondere wichtig fiir die im weiteren Verlauf der Arbeit
durchgefiihrten messtechnischen Untersuchungen. Fiir die Modellierung
des MIMO-Ubertragungskanals existieren analytische und physikalische
Kanalmodelle. Aufgrund der geringen Komplexitéit und einfachen Para-
metrisierung bieten sich NBSMs wie bspw. das in diesem Kapitel pra-
sentierte pfadbasierte MIMO-Kanalmodell fiir Untersuchungen auf der
Systemebene an. Weiterfithrend wird in dieser Arbeit daher das pfad-
basierte MIMO-Kanalmodell zur Untersuchung von Beamformingalgo-
rithmen in Abschnitt 4.4.1 und Kanalschdtzungsverfahren in Abschnitt
5.4.2 eingesetzt.
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28 GHz

Die Untersuchung hybrider Beamformingarchitekturen und -algorithmen
findet, wie in Abschnitt 2.2.4 vorgestellt, meist anhand abstrakter Ka-
nalmodelle in numerischen Simulationen statt [225]. Die Parameter die-
ser abstrakten Kanalmodelle kénnen iiber Messungen des drahtlosen
Ubertragungskanals ermittelt werden. Aufgrund des komplexen physi-
kalischen Ausbreitungsprozesses der elektromagnetischen Wellen, kann
ein Kanalmodell jedoch niemals den realen Ubertragungskanal exakt
nachbilden [144]. Eine Losung dieses Problems stellt die Untersuchung
anhand gemessener Momentaufnahmen des Ubertragungskanals dar.
Um eine solche messdatenbasierte Analyse zu ermoglichen wird im Fol-
genden ein MIMO-Kanalmesssystem um die Zielfrequenz bei 28 GHz
vorgestellt. Das Ziel des hier entwickelten Kanalmesssystems ist ei-
ne periodische Schétzung der komplexen MIMO-Kanalmatrix. Zudem
konnen anhand der Messungen Informationen iiber den Ubertragungs-
kanal gewonnen werden, die zur Verbesserung der Kanalmodellierung
genutzt werden kénnen und als Grundlage fiir die Auslegung neuer Mo-
bilfunkkommunikationssysteme dienen. Die Schétzung der komplexen
MIMO-Ubertragungsmatrix ermdglicht im weiteren Verlauf der Arbeit
die Untersuchung und den Vergleich der présentierten hybriden Be-
amformingarchitekturen und Kanalschatzungsverfahren. Die architek-
tonischen Einschrinkungen der hybriden Beamformingsysteme kénnen
in der digitalen Nachverarbeitung der Messdaten virtuell hinzugefiigt
werden. Dies erlaubt einen fairen Vergleich verschiedener Architektu-
ren und Algorithmen anhand realer Messdaten. Ebenso steht bei der
Schiitzung der komplexen MIMO-Ubertragungsmatrix die maximal er-
reichbare Ubertragungsrate eines volldigitalen MIMO-Systems als obere
Schranke der Leistungsfihigkeit inhdrent zur Verfiigung, anhand derer
die neuen Architekturen und Algorithmen bewertet werden kénnen.

Zunichst soll in Abschnitt 3.1 ein kurzer Uberblick iiber aktuelle Ka-
nalvermessungssysteme gegeben werden. Aufgrund der Vielzahl an Ver-
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offentlichungen beschrankt sich die Betrachtung dabei auf den Fre-
quenzbereich um 28 GHz. Anschliefend wird das entwickelte MIMO-
Kanalmesssystem sowie das Messprinzip in Abschnitt 3.2 im Detail vor-
gestellt. Das Messprinzip beinhaltet dabei zum einen den Ansatz zur
Schétzung der MIMO-Kanalmatrix und zum anderen die Realisierung
einer Kalibrierungsschnittstelle am Empféanger. Das entwickelte MIMO-
Kanalmesssystem wird daraufhin in Messungen in einer reflexionsarmen
Kammer getestet. Mit dem aufgebauten Kanalmesssystem wurden im
Zuge der Arbeit Messungen in typischen Small Cell-Mobilfunkszenarien
durchgefiihrt. Die ausgewdhlten Szenarien, Messparameter sowie Er-
gebnisse der Kanalmessungen werden in Abschnitt 3.3 behandelt. Die
Beschreibung des Kanalmesssystems und der Ergebnisse der Kanalana-
lyse orientieren sich an den in [ETK'20] ©2020 IEEE veroffentlichten
Inhalten. Zusétzliche Informationen zu einzelnen diskutierten Inhalten
des Kapitels finden sich in Anhang A.

3.1 Realisierungen von Kanalmesssystemen

Die Realisierung von Kanalmesssystemen unterscheidet sich meist ab-
hingig von ihrem Einsatzgebiet in Systeme zur Vermessung des Uber-
tragungskanals innerhalb von Gebduden (engl. indoor) und zur Ver-
messung auflerhalb von Gebduden (engl. outdoor). Die in dieser Ar-
beit relevanten Outdoor-Kanalmesssysteme basieren hiufig auf mecha-
nisch drehbaren Hornantennen, die fiir jede Hauptstrahlrichtung der
Sende- und Empfangsantenne eine Messung der Kanalimpulsantwort
durchfithren [148]. Beispiele hierfiir sind das Kanalmesssystem basie-
rend auf einem gleitenden Korrelatorempfianger (engl. sliding correla-
tor) der New York University [52,146,226,227] und das von Samsung
Electronics entwickelte Kanalmesssystem [148, 186]. Die wesentlichen
Nachteile mechanisch drehbarer Hornantennen sind die entstehenden
langen Messzeiten von mehreren Minuten bis Stunden und die Limitie-
rung der Winkelauflosung durch die Halbwertsbreite (engl. Half-Power
Beamwidth (HPBW)) der Antennen [143]. Daher beschéftigt sich die
aktuelle Forschung mit der Reduzierung der Messzeiten. Molisch et al.
prisentieren in [145,228] ein MIMO-Kanalmesssystem basierend auf ei-
ner Phased-Array-Struktur. Die Abtastung aller Raumrichtungen er-
folgt dabei anstatt einer mechanischen Rotation der Antenne tiber ei-
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ne elektronische Ausrichtung der Arraycharakteristik. Die elektronische
Ausrichtung erméglicht durch die schnellen Umschaltzeiten der Pha-
senzustinde eine Reduktion der Messzeit fiir alle Raumrichtungen auf
wenige Millisekunden. Allerdings ist der ausgeleuchtete Winkelbereich
des Systems in dieser Realisierung auf 90°-Sektoren beschrénkt. Die
Abdeckung zusétzlicher Winkelbereiche miisste durch mehrere Messun-
gen bei Drehung des Systems in verschiedene Raumrichtungen erfolgen
oder durch die Verwendung mehrerer paralleler Systeme erreicht wer-
den. Ein anderer Vermessungsansatz ist das von Tufvesson et al. in [143]
vorgestellte dual-polarisierte MIMO-Kanalmesssystem, bestehend aus
einem planaren Antennenarray mit 128 Antennenelementen am Sen-
der und einer zylindrischen Arraystruktur mit 256 Antennenelementen
am Empfanger. Das Kanalmesssystem ermoglicht eine Vermessung des
MIMO-Ubertragungskanals in nur 380 ms. Eine Ubersicht iiber weitere
bei 28 GHz arbeitende Kanalmesssysteme ist in [143] gegeben.

3.2 MIMO-Kanalmesssystem

Im Gegensatz zu den zuvor présentierten Systemen ist die Ermittlung
der komplexen MIMO-Kanalmatrix in sehr kurzer Zeit Ziel des in dieser
Arbeit entwickelten Kanalmesssystems. Dies erlaubt die Annahme eines
niherungsweise konstanten Ubertragungskanals wihrend der einzelnen
gemessenen Momentaufnahmen der MIMO-Kanalmatrix. Die gemesse-
nen MIMO-Kanalmatrizen konnen nach einer Messkampagne innerhalb
numerischer Simulationen eingelesen und zur Untersuchung verschiede-
ner hybrider Beamformingarchitekuren und Kanalschidtzungsverfahren
verwendet werden. Zur direkten Schitzung der vollstdndigen Kanalma-
trix besitzt das entwickelte MIMO-Kanalmesssystem eine volldigitale
Architektur. Hierbei ist also jede Sendeantenne mit einem eigenen DAC
und jede Empfangsantenne mit einem eigenen ADC verbunden. Damit
lassen sich die parallelen Sende- und Empfangskanile auf der Signalebe-
ne trennen, was eine direkte Bestimmung der MIMO-Kanalmatrix er-
moglicht. Der modulare Aufbau des Systems und die heterodyne Syste-
marchitektur ermoglichen eine flexible MIMO-Konfiguration. In diesem
Abschnitt werden das entwickelte System und die verwendete Technik
zur Schitzung der Kanalmatrix im Detail vorgestellt. Die Beschreibung
des Kanalmesssystems beschréankt sich hierbei auf das in den spéter pra-
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sentierten Kanalmessungen eingesetzte MIMO-System, bestehend aus 4
Sende- und 16 Empfangsantennen.

3.2.1 Systemaufbau

Das entwickelte Kanalmesssystem emuliert eine Kommunikationsver-
bindung zwischen einem mobilen Sendesystem mit 4 Antennen und einer
Mobilfunkbasisstation mit 16 Empfangsantennen. Das Blockdiagramm
des heterodynen Systemaufbaus ist in Abbildung 3.1 gezeigt.

Mobiles Sendesystem

Das Sendesystem besteht aus zwei parallelisierten Software Defined Ra-
dios (SDRs), einem HF-Frontend und einem Antennensystem. Diese
drei Einheiten sind iiber geeignete moglichst phasengleiche HF-Kabel
miteinander verbunden. Die SDRs iibernehmen am Sender die Aufga-
ben der Digital-zu-Analog Wandlung sowie die Umsetzung auf die aus-
gewéhlte Zwischenfrequenz (engl. Intermediate Frequency (IF)) im Be-
reich von fip = 400 MHz — 3,5 GHz. Ebenso findet eine Filterung und
Verstiarkung der Signale bei der ausgewéhlten Zwischenfrequenz statt.
Bei den SDRs wird auf die kommerziell verfiighare Losung der Fir-
ma Ettus Research LLC vom Typ Universal Software Radio Peripheral
(USRP) X310 mit jeweils zwei enthaltenen SBX-120-Daughterboards
zuriickgegriffen. Diese besitzen jeweils zwei parallele Kanéle mit einer
einstellbaren Verstirkung, Mischfrequenz und Abtastrate. Die Einstel-
lung erfolgt iiber eine Gigabit-Ethernet-Schnittstelle zu einem Compu-
ter (PC), die ebenfalls die fiir die Kanalvermessung verwendeten und
zuvor computergenerierte Trainingssignale an die SDRs iibermittelt. An
den Signalausgingen der SDRs werden zusatzlich Tiefpassfilter (TP)
vom Typ VLF-6700+ der Firma Mini-Circuits mit einer Grenzfrequenz
von 6,7 GHz angebracht, um die SDRs vor den Residuen des LO-Signals
zu schiitzen. Fiir die Frequenzumsetzung von der IF auf die gewiinsch-
te Tragerfrequenz im Bereich f. = 26,5 GHz — 29,5 GHz wurde ein
HF-Frontend entwickelt. Dieses besitzt vier symmetrische Kanéle, das
neben der Frequenzumsetzung auch eine Bandpassfilterung und Verstér-
kung des Hochfrequenzsignals realisiert. Die gemessene Ausgangsleis-
tung eines jeden Sendekanals liegt bei 10 dBm. Fir das HF-Frontend
wurden kommerzielle monolithisch integrierte Mikrowellenschaltungen
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Abbildung 3.1: Blockdiagramm des MIMO-Kanalmesssystems bestehend aus 4 Sendern und 16 Empfingern nach [ETK20]
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(engl. Monolithic Microwave Integrated Circuit (MMICs)) verwendet,
welche auf einer eigens entwickelten Leiterplatte (engl. Printed Circuit
Board (PCB)) integriert wurden. Der zur Frequenzumsetzung eingesetz-
te subharmonische Mischer erlaubt eine Zufiihrung des Lokaloszillator
(LO)-Signals bei der Hélfte der Mischfrequenz. Damit folgt fiir die Tra-
gerfrequenz bei Verwendung des oberen Seitenbandes f. = 2fro + fir.
Ebenso fand eine Integration der PCBs in eigens entworfene metallische
Gehéuse statt. Diese dienen der besseren Wiarmeabfuhr und als Schutz
vor elektromagnetischer Ein- bzw. Abstrahlung. Eine detailliertere Be-
schreibung des HF-Frontend-Designs und der Gehéuseintegration fin-
det sich in Anhang A.1. Der modulare Systemaufbau erlaubt die flexi-
ble Erweiterung des Systems wie auch einen einfachen Austausch der
einzelnen Baugruppen. So ermoglicht beispielsweise der Austausch des
Antennensystems den messtechnischen Vergleich verschiedener Anten-
nenkonzepte. Des Weiteren lassen sich die entwickelten HF-Frontends
mittels gingiger Hochfrequenzmesstechnik im Labor charakterisieren,
ohne aufwéndige Freiraummessungen durchfiihren zu miissen. Dies be-
schleunigt den Entwicklungs- und Fehlersuchprozess.

Der Senderaufbau soll in den folgenden Outdoor-Messungen einen Mo-
bilfunknutzer emulieren. Dafiir wurden vier Monopolantennen an den
Ecken eines Quadrats angeordnet. Die Anordnung der Monopole wur-
de zum Erreichen einer moglichst omnidirektionalen Richtcharakteristik
im Azimut optimiert. Der Abstand der benachbarten Monopolantennen
ergibt sich zu 0,55 - A mit A = 10,7mm, wobei A\ der Wellenlédnge ei-
nes Signals bei 28 GHz entspricht. Die Monopolantennen besitzen eine
Hohe von A/4, um eine breite Abstrahlcharakteristik in Elevation zu
ermoglichen. Durch die Limitierung der Tragermasseflaiche der Mono-
polantennen wird die Hauptstrahlrichtung in Elevation bezogen auf die
Azimut-Ebene um einen Winkel von 20,5° aufwérts geneigt. Dies ver-
bessert die Empfangsleistung, da die Basisstation in Mobilfunkszenari-
en aufgrund der verbesserten Abdeckung in erhéhter Position installiert
wird. Die gemessene HPBW in Elevation liegt bei 26°. Die Messung
des maximalen Antennengewinns ergibt einen Wert von 1,5 dBi. Dieser
Wert enthélt die Verluste durch die Zufiihrungsleitung auf dem PCB
zur Speisung der Monopolantennen sowie der verwendeten Stecker und
deren Ubergénge.

Um einen Frequenzversatz zwischen dem Sender und Empfinger zu ver-
meiden,wird ein GPS-disziplinierter temperaturgesteuerter Quarzoszil-
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lator (engl. GPS-disciplined, Oven Controlled Crystal Oscillator (GPS-
DO)) vom Type LC_XO OCXO der Firma Jackson Labs Technologies
Inc. auf beiden Seiten eingesetzt. Die GPSDOs liefern eine hochprézi-
se 10 MHz-Referenz und ein PPS-Signal, um eine synchrone Abtastung
zwischen den SDRs zu gewéhrleisten. Die Abkiirzung PPS steht da-
bei fiir Puls pro Sekunde. Am Sender ist der GPSDO innerhalb eines
SDRs integriert und erhélt das Global Positioning System (GPS)-Signal
iiber eine angeschlossene Antenne. Die 10 MHz-Referenz sowie das PPS-
Signal werden anschlieend via Daisy-Chaining an das zweite SDR wei-
tergeleitet. Ebenso erhélt der Signalgenerator zur Erzeugung des fiir das
HF- Frontend notwendige L.O-Signals die 10 MHz-Referenz.

Empfangssystem - Mobilfunkbasisstation

Das Empfangssystem emuliert eine Mobilfunkbasisstation und besteht
wie auch das Sendesystem aus drei Grundeinheiten: Einem Antennen-
system, vier parallelen HF-Frontends zur rauscharmen Verstiarkung und
dem Heruntermischen des Empfangssignals auf die Zwischenfrequenz so-
wie insgesamt acht SDRs zur Zwischenfrequenz- und Basisbandsignal-
verarbeitung.

Fir den Empféanger wurde ein lineares Antennensystem bestehend aus
16 Antennenelementen entwickelt. Der Elementabstand von 5,35 mm
entspricht einer Liange von A/2 bei 28 GHz. Als Antennenelemente wer-
den Patchantennen (engl. microstrip patch antennas) verwendet, wobei
zur Erhohung des Antennengewinns in Elevation zwei seriell gespeiste
Patchantennen vertikal verbunden werden. Dies fiihrt zu einer Reduk-
tion der HPBW der Antennencharakteristik in Elevation auf 40,8°. In
Azimut liegt die gemessene HPBW bei 86°. Der gemessene Antennenge-
winn eines Elements einschliefflich der Zuleitungs- und Steckerverluste
ergibt sich zu 4,1 dBi. Fotos des Empfangssystems mit dem Antennen-
system sind in Abbildung 3.2 gezeigt. Der Neigungswinkel des Anten-
nensystems in Elevation kann mechanisch iiber zwei Schrauben einge-
stellt werden. Die Speisung findet abwechselnd von der Ober- und der
Unterseite der Antennenplatinen statt, um einen kompakten Aufbau
zu realisieren sowie ein leichtes Kippen des Antennenhauptstrahls in
Richtung der Speiseleitung auszugleichen. Fiir die eigens entwickelten
HF-Frontends wurde auch hier auf kommerziell verfiighare MMICs zu-
riickgegriffen, welche zunéchst auf einer Leiterplatte und anschliefend
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(a) Vorderansicht (b) Draufsicht

Abbildung 3.2: Fotos des volldigitalen Empféangeraufbaus.

gemeinsam damit in ein metallisches Gehéuse integriert wurden. Die vier
symmetrischen Empfangszweige der entwickelten HF-Frontends beste-
hen aus jeweils einem rauscharmen Verstérker (engl. Low Noise Ampli-
fier (LNA)) am Eingang, einem Bandpassfilter, einem zweiten LNA so-
wie einem zum Sender identischen sub-harmonischen Mischer. Das LO-
Signal wird von einem Signalgenerator erzeugt und durch einen externen
1:4-Leistungsteiler auf die vier HF-Frontends verteilt. Nach dem Her-
untermischen des Empfangssignals auf die Zwischenfrequenz findet die
weitere Signalverarbeitung sowie die Analog-zu-Digitalwandlung mit-
tels acht SDRs statt. Vor den Eingédngen der SDRs werden, wie auch
am Sender, Tiefpassfilter vom Typ VLF-6700+ der Firma Mini-Circuits
verwendet. Die Rauschzahl (engl. Noise Figure (NF)) des Empfanger-
systems kann anhand der Informationen aus den Datenbldttern der
MMICs zu NF =~ 2,1dB abgeschitzt werden. Die von den SDRs emp-
fangenen Daten werden direkt iiber eine Gigabit-Ethernet-Verbindung
an einen Computer am Empfanger iibertragen. Dort findet eine Echt-
zeitauswertung des Konstellationsdiagramms, des Empfangsspektrums
und des Modulationsfehlerverhéltnisses (engl. Modulation Error Ratio
(MER)) einzelner Kanéle statt. Gleichzeitig werden alle Empfangsdaten
aufgezeichnet, um diese offline zu einem spéateren Zeitpunkt weiter zu
untersuchen. Das MER entspricht ndherungsweise dem SNR, falls Rau-
schen der einzige dominante Storfaktor bei der Dateniibertragung ist.
Es berechnet sich wie in Anhang A.4 beschrieben aus der Differenz zwi-
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schen den Empfangssymbolen zu den tatséichlich gesendeten Symbolen
im komplexen Basisband.

Am Empfénger wird identisch zum Sender ein GPSDO vom Typ LC_XO
0CXO eingesetzt. Das GPSDO-Modul ist innerhalb eines Referenzver-
teilungsmoduls vom Typ OctoClock CDA-2990 der Firma Ettus Rese-
arch integriert und erhélt iiber eine angeschlossene Antenne das GPS-
Signal. Das Referenzverteilungsmodul besitzt acht PPS-Signalausgéange
und acht 10 MHz-Referenzausgénge, die mit den acht SDRs der Empféan-
ger verbunden sind. Ein zusétzliches fiir die Kalibration bendtigtes SDR
erhélt das PPS-Signal und die 10 MHz-Referenz via Daisy-Chaining von
einem der versorgten SDRs. Ebenso wird die 10 MHz-Referenz an den
Signalgenerator weitergeleitet. Ein Uberblick iiber die Signalaufteilung
findet sich im Blockdiagramm in Abbildung 3.1.

3.2.2 Kanalschatzungsprinzip

Zur Kanalschitzung werden, wie in den meisten praktischen Kommu-
nikationsprotokollen, dem Empfédnger bekannte Trainingsdaten ausge-
sendet [196,229,230]. Aus den in Abschnitt 2.1.3 erlduterten Griinden
wird OFDM als Wellenform verwendet. Dies erméglicht die Trennung
der verschiedenen Sendeantennen mittels exklusiver OFDM-Untertrager
und ermoglicht die Schitzung der komplexen MIMO-Kanalmatrix bei
mehreren Messpunkten im Frequenzbereich [231]. Durch die Trennung
der an den Sendeantennen abgestrahlten Signale im Frequenzbereich
konnen diese an den Empfingern voneinander unterschieden werden.
Dadurch wird eine Schatzung der Kanalantwort zwischen jeder Sende-
und Empfangsantenne ermdglicht. Infolgedessen lésst sich die komplexe
MIMO-Kanalmatrix fiir jedes gesendete OFDM-Symbol bestimmen. Im
Folgenden wird die Signalbandbreite kleiner als die Kohérenzbandbreite
gewihlt. Damit gilt der Ubertragungskanal als frequenzflach [121].

Sei C €{0,1,...,N. — 1} eine Indexmenge zur Adressierung der N,
OFDM-Untertriager, so lasst sich diese in zwei disjunkte Untermengen
Cq und Cy unterteilen, wobei

Cq+Cy=C (3.44)

gilt. Die Untermenge C; beinhaltet dabei die Indizes fiir die komplex
modulierten Trainingssymbole zur Kanalschitzung. Die Untermenge Cqy
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beinhaltet die Indizes aller unbelegten Untertrager. Diese Untertriger
werden zum einen als Schutztrager zur Begrenzung des Signalspektrums
eingesetzt und zum anderen um den Bereich um die Nullfrequenz (engl.
Direct Current (DC)) auszusparen, da dieser Aufgrund des Gleichspan-
nungsoffsets nicht nutzbar ist [199]. Dartiber hinaus werden N, = |Ceal
Untertrager fiir das Kalibrierungsverfahren am Empfanger freigehalten,
adressiert durch die Indexmenge C., C Cy. Die Sendeantennen werden
wie bereits beschrieben iiber exklusive Untertrédger getrennt. Hierfiir
wird die Indexmenge Cq in M,y disjunkte Untermengen Cq,,, € Cq mit
m € {1,2,..., May } unterteilt. Jede der Untermengen Cq,, beinhaltet
dabei die |Cq | exklusiven Untertriager der m-ten Sendeantenne. Es gilt

Mant

Ca= Z Ca,m (3.45)

m=1

und N,. = |Cq4|. Zur Lockerung der Anforderungen an die Kohéirenz-
bandbreite werden die aktiven OFDM-Untertréager abwechselnd auf die
Sendeantennen aufgeteilt. Abbildung 3.3 zeigt beispielhaft die Auftei-
lung der Untertrager auf die hier verwendeten M,,; = 4 Sendeantennen,
das Spektrum des Kalibrierungssignals sowie das resultierende Emp-
fangsspektrum fiir alle N,,, Empféanger {Rxy,...,Rxn,,, }-

Basierend auf den definierten Indexmengen kénnen die OFDM-Symbole
im Frequenzbereich X € CMantXNe konstruiert werden. Ankniipfend an
die Beschreibung des OFDM-Sende- und Empfangssignals in Kapitel 2
Abschnitt 2.1.3, kann anhand des Empfangssignals aus Gleichung (2.31)
und den bekannten Traningsdaten

Mant—1

x(c) = Z X (m,c) (3.46)

m=0

die Schatzung des Kanals erfolgen. Mit der Methode der kleinsten Qua-
drate (engl. method of least squares) ergibt sich [232]

Hi(n,c) = R(n,c)x(c)™", (3.47)

wobei in der praktischen Implementierung die Moore-Penrose-Inverse
der Trainingsdaten verwendet wird. Zur Bestimmung der komplexen
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Abbildung 3.3: Schematische Darstellung der Aufteilung der OFDM-Untertréger im
Frequenzbereich auf die Sendeantennen {Tx1, Tx2, Txs, Tx4}. Der n-
te Empfénger Rx, empfangt einen vollstindigen OFDM-Rahmen,
bei dem sich die Trainingsdaten der einzelnen Sendeantennen auf-
grund der Orthogonalitdt der OFDM-Untertréager trennen lassen.

Kanalkoeffizienten zwischen jeder Sende- und Empfangsantenne wird
das Ergebnis aus Gleichung (3.47) iiber die zuvor definierten exklusiven
Untertrager Cq,, der m-ten Sendeantenne gemittelt. Daraus folgt fiir
die Schétzung der komplexen MIMO-Kanalmatrix

A 1
H H A4
(n,m) = |Cdm| CGCZ ¢(n,c), (3.48)

unter Annahme eines frequenzflachen Ubertragungskanals iiber die ge-
samte Signalbandbreite By = N Af.

3.2.3 Kalibrierungsprinzip und Validierung des
Kanalmesssystems

Um tiefere Einblicke in die rdumliche Verteilung der Ausbreitungs-
pfade zu erhalten, besitzt das MIMO-Kanalmesssystem eine Kalibrie-
rungsschnittstelle an der Basisstation. Diese ermoglicht einen Ausgleich
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der praktisch bedingten Abweichungen beziehungsweise Nichtidealita-
ten der parallelen Empfangskanéle in Amplitude und Phase. Mogliche
Ursachen der Amplituden- und Phasendifferenzen zwischen den Emp-
fangskanilen sind Fertigungstoleranzen der Leiterplatten und MMICs,
unterschiedliche Kabelldngen und zufillig auftretende Phasenversitze
der LO-Signale innerhalb der SDRs. Die implementierte Kalibrierungs-
schnittstelle ermoglicht eine Kompensation der Amplituden- und Pha-
sendifferenzen bis zum Fufpunkt der Empfangsantennen. Unter die-
ser Voraussetzung kénnen, wie im weiteren Verlauf beschrieben, die
Einfallswinkel der Signalleistung am Empfinger geschitzt werden, was
Aufschluss iiber die Pfadverteilung und Anzahl an rdumlichen Ausbrei-
tungspfaden gibt.

Zur Vermessung der Ungleichheiten der Empfangskanéle wird zunéchst
ein OFDM-Kalibrierungssignal am Empfinger erzeugt. Das Kalibrie-
rungssignal besitzt ausschliefllich Symbole auf den durch die Indexmen-
ge Ccq definierten exklusiven OFDM-Untertréagern. Die Erzeugung des
Kalibrierungssignals findet wie im Messaufbau aus Abbildung 3.1 ge-
zeigt, tber ein eigenes SDR am Empfinger statt und wird anschlie-
Bend an das Antennensystem tibertragen. Das Antennensystem besitzt
auf der Riickseite einen Mischer, welcher das Kalibrierungssignal von
der Zwischenfrequenz auf die Tragerfrequenz umsetzt sowie ein Vertei-
lungsnetzwerk, welches das aufwértsgemischte Signal symmetrisch auf
alle 16 Empfangskanédle uber Wilkinson-Teiler aufteilt. AnschlieBend
wird das Referenzsignal iiber Durchkontaktierungen von der Riickseite
des Antennensystems auf die Vorderseite iibertragen und mittels Richt-
kopplern in die Empfangskanile nach jedem Antennenelement einge-
speist. Als Richtkoppler werden dabei sogenannte Coupled Line Coupler
verwendet, die direkt iiber die Strukturierung der Mikrostreifenleitung
platzsparend in das Design der Zuleitung zur Antenne integriert wer-
den koénnen. Der iiber den Abstand der Empfangssignal- und Einkopp-
lungsleitung eingestellte Einkopplungsfaktor wurde abhingig von der
zu erwartenden Empfangsleistung und der Leistung des Kalibrierungs-
signals festgelegt. Der gemessene Einklopplungsfaktor liegt bei —37 dB.
Zur Angleichung der beiden Leistungen dient ein in den SDRs enthal-
tener variabler Verstarker mit einem Aussteuerbereich von 40dB. Da
das Empfangssignal und das Kalibrierungssignal im Frequenzbereich ge-
trennt werden und eine Frequenzsynchronisation iiber die verwendeten
GPSDOs gewidhrleistet wird, entstehen keine Interferenzen zwischen den
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beiden Signalen. Durch Trennung der beiden Signale kann eine Kalibrie-
rung in Echtzeit, d.h. fir jedes empfangene OFDM-Symbol, wahrend
des regulidren Empfangsbetriebs erfolgen. Identisch zu Gleichung (3.47)
folgt

oo |Cca1| Z R(n, o ’ (349)

cECecal

wobei R das Empfangssignal im Basisband reprisentiert. Das Emp-
fangssignal R enthélt hierbei das eingespeiste Kalibrierungssignal. Die
resultierende Kalibrierungsmatrix D = chag{do7 . dy, 1} betrach-
tet ausschliefilich die OFDM-Untertréger des Refelrenzsignals7 iber die
eine zusédtzliche Mittlung im Frequenzbereich erfolgt. Abschlieend folgt
fiir die kalibrierte MIMO-Kanalmatrix

A A —1 A
H.=D H. (3.50)

Basierend auf der kalibrierten MIMO-Kanalmatrix kann der Einfalls-
winkel mit der starksten Empfangsleistung ¢,.x geschitzt werden. Zur
Bestimmung des Einfallswinkels wird zunéchst die Beamformingmatrix
am Empfianger nach Gleichung (2.18) berechnet. Der Einfallswinkel mit
der stiarksten Empfangsleistung ergibt sich bei Verwendung des ersten

Beamformingvektors, d.h. der ersten Spalte von Q = QH aus Gleichung
(2.18). Infolgedessen kann bei Betrachtung der Richtcharakteristik eine
Schétzung erfolgen. Aufgrund des 1D-Antennenarrays in horizontaler
Ebene am Empfinger findet nur eine Berechnung der Richtcharakte-
ristik iiber dem Azimutwinkel 1 statt. Es vereinfacht sich damit die
Berechnung der Richtcharakteristik aus Gleichung (2.3) zu

Nant—1

Co®) = Y ay(n)By(y)e"IV2sne, (3.51)

n=0

mit der n-ten Komponente q;(n) des ersten Beamformingvektors q;
aus Q = [qy,...,qy,,,]- Basierend auf der berechneten Richtcharak-
teristik ergibt sich die Schitzung des Einfallswinkels mit der stirksten
Empfangsleistung .

Vs = argmacc{|Co (v} (3.52)
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durch einfache Suche nach dem Maximum. Dariiber hinaus kénnen bei
Betrachtung der Richtcharakteristik unter Einbeziehung der gesamten
Beamformingmatrix W weitere vorhandene Ausbreitungspfade detek-
tiert werden. Dies ist auch iiber eine rdumliche Abtastung aller mog-
lichen Raumrichtungen erreichbar, wie im spéteren Verlauf der Arbeit
prasentiert. Der hier gefundene Einfallswinkel &max kann mit dem phy-
sikalischen Azimutwinkel zwischen dem Empfanger und dem Sender
verglichen werden, um zu tberpriifen, ob es sich um ein LOS-Szenario
handelt. Der physikalische Azimutwinkel ¢y kann fiir das beschrie-
bene Kanalmesssystem aus den GPS-Koordinaten der GPSDO-Module
an Sender und Empfénger sowie unter Kenntnis der Blickrichtung des
Empfangers berechnet werden. Die Berechnung ist im Detail in Anhang
A.2 beschrieben. Der Betrag der Winkeldifferenz

AQ;/} = ZZJUB - zzmax (353)

ergibt sich zu Null fiir den Fall einer LOS-Verbindung und kann fiir den
Fall keiner direkten Sichtverbindung einen zufélligen Wert von grofler
Null bis 27 annehmen.

Zur Validierung der Kalibrierung und Winkelschétzung am Empfanger
wird das Kanalmesssystem innerhalb einer reflexionsarmen Messkam-
mer getestet. Fiir die Validierung werden in der Antennenmesskammer
wohldefinierte Ausbreitungsszenarien aufgebaut. Sender und Empfan-
ger sind in einem Abstand von 6,7 m positioniert. Am Sender wird da-
bei anstelle der quadratisch angeordneten Monopolantennen ein lineares
Antennenarray aus Monopolen mit einem gleichméfligem Antennenab-
stand von A verwendet. Ebenso muss innerhalb der Messungen auf die
Frequenzsynchronisation via GPSDOs verzichtet werden. Zur Vermei-
dung eines Frequenzversatzes zwischen Sender und Empféanger wurde
eine Echtzeit-Frequenzsynchronisation realisiert [233]. Diese verdndert
die interne Mischfrequenz zur Konvertierung des Signals in das Basis-
band der SDRs am Empfanger samt der Mischfrequenz des Referenzsen-
ders, falls der Frequenzversatz zwischen Sender und Empfinger zu grof3
wird. Ansonsten entspricht der Messaufbau dem in Abbildung 3.1 dar-
gestellten Blockdiagramm. Zur Detektion mehrerer Einfallswinkel am
Empfanger wird ein Mehrwegeszenario mittels metallischer planarer Re-
flektoren der Grofle 53 cm x 76 cm erzeugt. Die prazise Ausrichtung der
Reflektoren erfolgt mittels eines Laserpointers.
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Abbildung 3.4: Verifikationsmessungen des MIMO-Empfangssystems in drei unter-
schiedlichen Mehrwegeszenarien.

In Abbildung 3.4 ist die berechnete Richtcharakteristik fiir drei verschie-
dene Szenarien in den Aufbau innerhalb der reflexionsarmen Messkam-
mer eingezeichnet. Die Richtcharakteristik ist hierbei eine Momentauf-
nahme der Uberlagerung aller vier Beamformingvektoren die sich aus
der SVD der kalibrierten Kanalmatrix ergeben. Die Verifikationsmes-
sungen zeigen, dass sich in allen drei Szenarien die aus den kalibrierten
Empfangsdaten berechneten Richtcharakteristiken mit den physikali-
schen Ausbreitungspfaden decken. Dies bedeutet, dass eine Bestimmung
der dominanten Ausbreitungspfade basierend auf der Richtcharakteris-
tik moglich ist.

3.3 Ergebnisse der Kanalmesskampagnen

Mit dem entwickelten MIMO-Kanalmesssystem soll nun im Folgenden
der Ubertragungskanal bei 28 GHz untersucht werden. Zunéchst findet
eine Beschreibung der drei unterschiedlichen Small Cell-Messszenarien
statt. Anschliefend werden die Ergebnisse der Kanalanalyse préasentiert.
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Tabelle 3.1: Ubersicht iiber die drei Small Cell-Messszenarien.

Szenario I 11 II1
Hohe der Basisstation 13m 17m 35m
Neigungswinkel in Elevation 12° 15° 28°
Anzahl an Messungen 49 62 48
Minimale Distanz 28m 22m 49m
Maximale Distanz 99m 124 m 162 m
Groiter Azimutwinkel (Betrag) 64,5° 92,1° 61.,4°

3.3.1 Messszenarien

Fir die Messkampagnen wurden drei typische Small Cell-Szenarien auf
dem Campus Siid des KIT ausgewahlt. Die Messszenarien unterscheiden
sich dabei in der Hohe der Basisstation, der Konstellation an Gebduden,
dem Bewuchs mit Bd&umen und der Haufigkeit von LOS-Verbindungen.
Innerhalb jedes Szenarios ist die Basisstation in einer erhéhten Position
mit einer festen Blickrichtung in Azimut und einem festen Neigungswin-
kel in Elevation positioniert. Fiir jedes betrachtete Szenario wurde die
Blickrichtung der Basisstation in Azimut und Elevation so eingestellt,
dass der gewiinschte raumliche Messbereich bestmoglich abgedeckt ist.
Die Position des mobilen Senders wird innerhalb eines vordefinierten
raumlichen Messbereichs abhéngig von der Blickrichtung der Basisstati-
on variiert. Insgesamt wurden 162 Messpositionen ausgewahlt. Fiir jede
feste Messposition werden kontinuierlich Trainingsdaten gesendet und
eine Aufzeichnung von ungeféhr 20s erzeugt. Anhand dieser Messdaten
kann eine Analyse des zeitlichen Verhaltens des drahtlosen Ubertra-
gungskanals erfolgen. Ein wesentlicher Vorteil des Systems ist, dass auf-
grund des volldigitalen Aufbaus die Analyse des Kanals innerhalb der
digitalen Nachverarbeitung erfolgen kann. Somit kénnen verschiedene
Algorithmen miteinander verglichen werden ohne diese zunéchst echt-
zeitfahig zu implementieren. Die hier beschriebenen Messungen wurden
verteilt an mehreren Tagen von Mai bis Juli durchgefiihrt. Die Szenari-
en wiesen also einen starken Blattbewuchs der Pflanzen innerhalb des
Messbereichs auf. Wéahrend der Messungen war das Wetter sonnig bis
teilweise bew6lkt und trocken. Die wichtigsten Kenndaten der Szenarien
sind in Tabelle 3.1 zusammengefasst. Hierbei beschreibt die letzte Zei-
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3.3 Ergebnisse der Kanalmesskampagnen

(a) Basisstation (b) Mobile Sendeeinheit

Abbildung 3.5: Fotos der aufgebauten Basisstation und der mobilen Sendeeinheit.

le der Tabelle den Betrag des grofiten aufgetretenen Azimutwinkels in
den einzelnen Szenarien. Eine detailliertere Beschreibung der einzelnen
Messszenarien findet sich in Anhang A.3.

Fiir die Emulation eines realistischen Mobilfunkszenarios sind die An-
tennen der mobilen Sendeeinheit, wie im Foto in Abbildung 3.5b ge-
zeigt, auf einer Hohe von 115 cm auf einem Rollwagen integriert. Dies
entspricht der typischen Traghohe eines Mobiltelefons. Auf dem Rollwa-
gen sind des Weiteren alle notwendigen Sendekomponenten wie bspw.
das HF-Frontend, zwei SDRs, ein Signalgenerator sowie die Stromver-
sorgung untergebracht. Bei der Wahl der Héhe der Basisstation wurden
die 3GPP-Richtlinien aus [209] fiir urbane Micro- und Makrozellen mit
hoher Nutzerdichte berticksichtigt. Aufgrund des atmosphérischen Fens-
ters bei 28 GHz und der maximalen Messdistanz zwischen Sender und
Empfinger von 162 m miissen wie in Abschnitt 2.2.2 beschrieben keine
zusétzlichen atmosphérischen Verluste beriicksichtigt werden.

3.3.2 Analyse des 28 GHz-Ubertragungskanals

Im folgenden Abschnitt werden die Ergebnisse der Messkampagnen
prasentiert. Die fir alle Messungen verwendeten Parameter sind in
Tabelle 3.2 aufgelistet. Als Trainingsdaten wurden mittels einer Qua-
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3 MIMO-Kanalmesssystem bei 28 GHz

Tabelle 3.2: Messparameter

Bezeichnung Symbol Wert
MIMO-Kanaldimension Nant X Mant 16 x 4
HF-Tréagerfrequenz fe 27,8 GHz
Sendeleistung Pry 10dBm
Elementgewinn am Sender Gy 1,5dBi
Elementgewinn am Empfianger  Ggy 4,1dBi
Geschétzte Rauschzahl NF 2,1dB
Abtastrate fs 1 MSps
OFDM-Rahmengrofie Ly 10
Anzahl der OFDM-Untertrager N, 128
OFDM-Untertragerabstand Af = fs/N. 7,8125kHz
Anzahl aktiver Untertriager Nac 80
Anzahl Referenztrager Neal 10
Anzahl DC-Nulltrager 5
Trageranzahl Schutzband 33
OFDM-Symboldauer T 128 1s
Modulationsverfahren QPSK

draturphasenumtastung (engl. Quadrature Phase-Shift Keying (QPSK))
modulierte zufillige Bitsequenzen verwendet. Zur Gewdhrleistung ei-
nes frequenzflachen Ubertragungskanals wurde die Signalbandbreite auf
1 MHz begrenzt.

Wie in Abschnitt 3.3.1 beschrieben, wurde die in Abbildung 3.5a ge-
zeigte Basisstation an drei verschiedenen Positionen auf dem Campus
Sid des KIT platziert. Die Positionen der Basisstation sind mit By,
By und Bj im Satellitenbild in Abbildung 3.6 markiert. Ebenso ist die
Blickrichtung der Basisstation sowie der 120°-Offnungswinkel der einzel-
nen Positionen eingezeichnet. Fiir jede der Positionen der Basisstation
wurde anschliefend der mobile Sender an mehreren innerhalb des Abde-
ckungsbereichs verteilten Positionen aufgestellt. Das {iber die gesamte
Aufzeichnungsdauer gemittelte MER der insgesamt 159 Messpunkte ist
farblich codiert innerhalb des Satellitenbilds markiert. Die Berechnung
des MER findet nach dem in Anhang A .4 beschriebenen Verfahren statt.
Fiir die Berechnung des MERs wurde dabei eine Entzerrerlinge von
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3.3 Ergebnisse der Kanalmesskampagnen

Abbildung 3.6: Satellitenbild der Messszenarien auf dem Campus Std des KIT
[ETK+20] ©2020 IEEE. Quelle Satellitenbild: Google Earth 2019
GeoBasis-DE/BKG.

L¢ = 10 verwendet. Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass das
in Abbildung 3.6 dargestellte Satellitenbild nicht hundertprozentig das
tatsdchliche Szenario widerspiegelt, da sich beispielsweise die Positio-
nen von Kraftfahrzeugen und der Bewuchs durch Baume und Straucher
im Gegensatz zur gezeigten Darstellung verdndert haben konnte. An
den abgebildeten Gebéduden hat sich in Bezug auf den Zeitpunkt der
Durchfithrung der Messkampagnen nichts verandert.

Das Ergebnis in Abbildung 3.6 zeigt, dass das MER abhéngig der Sen-
derposition stark variiert. Dies liegt vor allem daran, wie weit Sender
und Empfinger voneinander entfernt positioniert sind, ob eine direkte
Sichtverbindung zwischen Sender und Empfianger vorliegt und wie stark
die rdumlichen Ausbreitungspfade durch Laubwerk beeinflusst werden.
Eine Analyse der Ergebnisse zeigt, dass insbesondere Laubwerk, darun-
ter Badume, Hecken und Straucher, die Empfangsleistung und damit das
MER drastisch reduzieren. Ebenso fithren die durch Wind verursachten
schnellen Bewegungen der Blétter zu einer rapiden Verdnderung der
rdumlichen Ausbreitungspfade. Nichtsdestotrotz konnten MER Werte
von bis zu 26 dB erreicht werden. Das hochste MER wurde dabei, wie
zu erwarten war, bei einer direkten Sichtverbindung und einer gerin-
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3 MIMO-Kanalmesssystem bei 28 GHz

gen Entfernung zwischen Sender und Empfianger gemessen. Diese hohen
Werte entstanden dabei aufgrund des verwendeten Messprinzips ohne
die Ausschopfung eines Antennenarraygewinns. Dieser Beamformingge-
winn am Empfinger kann bei Ausrichtung des gesamten Antennenar-
rays in eine entsprechende Raumrichtung in diesem Fall bis zu 12dB
betragen. Bei den durchgefithrten Messungen lag das EIRP bei gerade
einmal 11,5dBm. Dies ist deutlich unterhalb der behérdlichen Regulie-
rungen, was vielversprechend fiir den Betrieb zukiinftiger Mobilfunk-
kommunikationssystemen bei 28 GHz erscheint. Die mit g; markierte
Messgruppe in Abbildung 3.6 zeigt Kommunikationsverbindungen mit
direkter Sichtverbindung bei verschiedenen Entfernungen zwischen Sen-
der und Empfianger. Die Entfernung betrigt dabei zwischen 64 m und
150 m, wodurch sich mit den gegebenen Hohen der Basisstation und
des mobilen Senders ein Sichtwinkel des Senders in Elevation zwischen
33° und 13° ergibt. Bei Betrachtung der MER Werte iiber der Entfer-
nung zeigt sich zunéchst keine deutliche Verschlechterung. Das liegt an
der Antennencharakteristik der Sendeantenne, die bei 20,5° in Eleva-
tion ihren maximalen Gewinn erreicht. Vergleicht man den Messpunkt
der grofiten Distanz aus der Messgruppe g1 mit dem Messpunkt go, so
lasst sich der starke Einfluss des Laubwerks auf die Signalqualitit be-
obachten. Bei einer nahezu gleichen Entfernung zwischen Sender und
Empfinger ergibt sich ein um 9,5dB reduziertes MER fir den Mess-
punkt go, dessen direkte Sichtverbindung durch Biume mit starkem
Bewuchs blockiert wurde. Messgruppe g3 zeigt, dass auch an den Gren-
zen des Abdeckungsbereichs, d.h. fiir groe Winkel in Azimut von bis zu
60°, eine Kommunikationsverbindung mit einem MER von bis zu 17 dB
moglich ist. Der Einfluss einer Blockierung der direkten Sichtverbindung
kann anhand der beiden Messgruppen g4 und gs beobachtet werden.
Das angrenzende Gebéude auf der linken Seite in Abbildung 3.6 schat-
tet eine direkte Sichtverbindung der Messpunkte von g4 ab, wodurch
sich das MER um durchschnittlich 8,5dB verschlechtert. Anhand des
Messpunkts g4 zeigt sich, dass in NLOS-Szenarien ohne sich als Reflek-
toren eignende Gebdude in der Umgebung eventuell keine Kommunika-
tion moglich ist. Unter giinstigen Reflexionsbedingungen kann auch in
NLOS-Kommunikationsverbindungen das MER einer LOS-Verbindung
erreicht werden, wie der Vergleich der Messpunkte g und g7 zeigt. Hier-
bei reduziert sich die Signalqualitdt um lediglich 0,2dB, da die grofien
Gebaudefronten auf beiden Seiten eine gute Kanalisierung des Signals in
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0.14

0.12F

0.1F

‘Wahrscheinlichkeit

0
80 60 40 -20 0 20 40 60 80
A¢ ()

Abbildung 3.7: Auftretenswahrscheinlichkeit der Winkeldifferenz in Azimut A¢ des
starksten Einfallswinkels zum physikalischen Winkel zwischen Sender
und Empfinger [ETK120] ©2020 IEEE.

Richtung des Empfangers ermoglichen. Der starke Einfluss von Laub-
werk auf die Signalqualitdt wird bei Betrachtung der Messgruppe gs
deutlich. Bereits bei kleinen rdumlichen Bewegungen des Senders vari-
iert das MER hierbei in einem Bereich von 16 dB bis 22 dB. Ebenso zeigt
sich in der spater priasentierten detaillierten Analyse eine starke zeitliche
Anderung der Signalqualitit, herbeigefithrt durch schnelle Bewegungen
von Blittern und Asten.

Basierend auf den gesamten Messdaten soll nun das Verhéltnis zwischen
den Messpunkten mit und ohne direkte Sichtverbindung analysiert wer-
den. Hierfiir wird die Winkeldifferenz in Azimut At des stirksten Ein-
fallswinkels zum physikalischen Winkel zwischen Sender und Empfanger
basierend auf Gleichung (3.53) ermittelt. In Abbildung 3.7 ist das Histo-
gramm der Winkeldifferenz iiber alle Messpunkte dargestellt. Ein deutli-
cher Anteil befindet sich dabei um Ay = 0°, was eine LOS-Verbindung
indiziert. Dies ist aufgrund der geringen Mobilfunkzellgréfie und der
starkeren Dampfung der durch Reflexion entstehenden Pfade nicht ver-
wunderlich. Neben dem starken Anteil um 0° sind weitere Winkeldiffe-
renzen iiber den gesamten Abdeckungsbereich erkennbar. Diese Anteile
bei hoheren zufilligen Winkeldifferenzen spiegeln NLOS-Verbindungen
wieder, da hierbei keine direkte Korrelation zwischen dem starksten Ein-
fallswinkel des Signals und dem physikalischen Winkel besteht.
Weiterfithrend lohnt sich eine genauere Betrachtung der Eigenwerte des
geschiitzten Ubertragungskanals, da anhand dieser die Anzahl an raum-
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Abbildung 3.8: Statistische Analyse der Eigenwerte der gemessenen Kanalmatrizen
[ETK*20] ©2020 IEEE.

lichen Ausbreitungspfaden bestimmt werden kann. Wie bereits in Ka-
pitel 2 diskutiert, ist fiir die Anwendung von rdumlichen Multiplexver-
fahren ein geringer Abstand der Eigenwerte des Kanals vorteilhaft. Bei
Betrachtung aller Messdaten lésst sich die in Abbildung 3.8a dargestellte
Verteilungsfunktion iiber die Eigenwerte des geschitzten Ubertragungs-
kanals bestimmen. Die Eigenwerte werden dabei fiir jede Messung auf
den jeweils stirksten normiert, da der Eigenwertabstand hier im Fokus
stehen soll. Das Ergebnis zeigt, dass im Mittel ein um 10 dB geddmpf-
ter zweiter Eigenwert existiert. Des Weiteren ist in 10 % der Félle der
schwéchste Eigenwert geringer als 14 dB bezogen auf den stirksten Ei-
genwert geddmpft. Dies spricht fiir ein Szenario mit mehreren raumli-
chen Ausbreitungspfaden, die zur Steigerung der Ubertragungsrate und
zur Reduzierung der Ausfallrate genutzt werden konnen. Um ein tieferes
Verstéandnis fiir die zu der Eigenwertverteilung gehérenden Szenarien zu
erlangen, lasst sich der Abstand zwischen den ersten beiden Eigenwerten
o1 2 fiir die einzelnen Messpunkte getrennt betrachten. Der Abstand der
ersten beiden Eigenwerte o2 kann wie in Abbildung 3.8b dargestellt
iber dem ermittelten MER aufgetragen werden. Ebenso ist in Abbil-
dung 3.8b farblich kodiert die Distanz zwischen Sender und Empfinger
des jeweiligen Messpunkts eingetragen. Die Abbildung zeigt, dass fiir
geringe MER-Werte der Eigenwertabstand niedrig ist. In Szenarien mit
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3.3 Ergebnisse der Kanalmesskampagnen

einem geringen MER liegt meist keine LOS-Verbindung vor und die
Entfernung zwischen Sender und Empfénger ist, wie die farblich kodier-
ten Messpunkte zeigen, meist hoch. Mit steigendem MER. erhoht sich
tendenziell auch der Eigenwertabstand. Dies liegt am héufigeren Auf-
treten einer LOS-Verbindung, die einen dominanten Eigenwert besitzt.
Besonders interessant fiir die Anwendung raumlicher Multiplexverfah-
ren sind die Messpunkte mit einem hohen MER und einem geringen Ei-
genwertabstand. Fiir Messpunkte mit einem MER > 10dB und einem
Eigenwertabstand 012 < 10dB liegen die Distanzen zwischen Sender
und Empfénger unterhalb von 100 m.

Fortfithrend wird die erreichbare spektrale Effizienz des Ubertragungs-
systems bestimmt. Um eine statistische Aussage beziiglich der erreichba-
ren spektralen Effizienz in einem Small Cell-Szenario treffen zu kénnen,
miissen zunéchst die Messungen abhédngig vom MER gruppiert werden.
Das Ergebnis bei Betrachtung aller Messungen ist in Abbildung 3.9a
dargestellt. Fiir die Eingruppierung wird dabei eine Bereichsgrofie von
0,3dB definiert, d.h. beispielsweise werden alle Messungen im Bereich
10 £ 0,15dB der MER Gruppe fiir 10 dB zugeteilt. Zur Begrenzung der
Auswertungsdauer findet aufgrund der ausreichenden Auflésungen eine
Analyse in 1 dB-Schritten des MERs statt. Das Histogramm zeigt, dass
fiir einen Bereich von 0 — 25dB fiir jeden der gewédhlten MER Punkte
mehr als 4000 Messwerte vorhanden sind. Dies erlaubt eine gute sta-
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Abbildung 3.9: Statistische Auswertung aller Messpunkte.
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tistische Auswertung der Daten. Ebenso zeigt das Diagramm, dass eine
Vielzahl von Messungen ein hohes MER von iiber 20dB erreichen. In
Abbildung 3.9b ist die maximal erreichbare Datenrate fiir alle Mess-
punkte iiber dem MER aufgetragen. Wie sich bei der Analyse der ma-
ximal erreichbaren Ubertragungsrate zeigt, erhoht sich die Streuung fiir
steigende MERs. Der Grund hierfiir ist, dass die erreichbare Ubertra-
gungsrate abhéngig von den vorhandenen rdumlichen Ausbreitungspfa-
den, d.h. der Eigenwertverteilung des Kanals, ist. Fiir sehr geringe MER
muss mittels eines direktiven Beamformings der starke Pfadverlust des
Szenarios iiberwunden werden. Daher ist die Anwendung rédumlicher
Multiplexverfahren in diesen Féllen nicht moglich. Fiir steigende MERs
wachst auch die Wahrscheinlichkeit parallele rdumliche Ausbreitungs-
pfade nutzen zu kénnen, wie bereits die Ergebnisse in Abbildung 3.8
zeigen. Nichtsdestotrotz ist der Abstand der Eigenwerte fiir die Per-
formanz der rdumlichen Multiplexverfahren entscheidend. So erreichen
insbesondere Szenarien mit einer dominanten LOS-Verbindung auch bei
hohen MERs nur eine begrenzte spektrale Effizienz. Als Tendenz fiir
den Verlauf der maximal erreichbaren Ubertragungsrate ist in Abbil-
dung 3.9b die 10 %-Ausfallkapazitit R;ge eingetragen. Diese berechnet
sich aus der CDF der in Abbildung 3.9a dargestellten Messpunkte. Die
CDF wird also jeweils iiber alle zu einem gewissen MER, zugeordneten
Messpunkte gebildet.

3.4 Zusammenfassung zu Kapitel 3

Dieses Kapitel préasentierte ein modulares Kanalmesssystem bei 28 GHz,
das eine schnelle zeitliche Schitzung der MIMO-Kanalmatrix ermog-
licht. Das entwickelte unidirektionale Kanalmesssystem besteht aus
4 Sende- und 16 Empfangsantennen. Der Sender reprasentiert dabei
einen Mobilfunkteilnehmer, wohingegen der Empfinger die Mobilfunk-
basisstation emuliert. Eine eingebaute Kalibrierungsschnittstelle und
die OFDM-basierte Wellenform ermoglichen zudem eine Kalibrierung
des Empfangssystems bis zum Fufpunkt der Antennenelemente. Dies
ermoglicht eine Schitzung der Einfallwinkel am Empfinger und eine
Analyse der LOS-Dominanz der Kommunikationsverbindung. Die Funk-
tionsfahigkeit des MIMO-Kanalmesssystems wurde durch Messungen in
einer reflexionsarmen Kammer verifiziert. Anschliefend wurden insge-
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samt 162 Outdoor-Kanalmessungen in typischen Small Cell-Szenarien
durchgefiihrt. Fir jede der Messpositionen zwischen Sender und Emp-
fanger fand dabei eine Aufzeichnung der Empfangsdaten fiir circa 20s
statt. Die statistische Auswertung der aufgezeichneten Messdaten er-
moglicht einen Einblick in die Eigenschaften des drahtlosen Ubertra-
gungskanals bei 28 GHz. Die hohen erreichten MER Werte selbst ohne
die Ausnutzung eines Beamforminggewinns zeigen das Potential von
Mobilfunkkommunikationssystemen bei 28 GHz. Innerhalb der in die-
sem Kapitel durchgefithrten Analyse konnten mehrere raumliche Aus-
breitungspfade zwischen Sender und Empfianger nachgewiesen werden.
In 10% der Messungen ist der vierte Eigenwert des drahtlosen Uber-
tragungskanals nicht mehr als 14 dB bezogen auf den stirksten Eigen-
wert geddmpft. Somit kénnen mehrere rédumliche Ausbreitungspfade
zur Steigerung der Ubertragungsrate oder Ausfallsicherheit ausgenutzt
werden. In den folgenden Kapiteln werden die aufgezeichneten Mess-
daten zur Untersuchung von hybriden Beamformingarchitekturen und
Kanalschiatzungsverfahren weiterverwendet. Demzufolge lasst sich die
Leistungsfiahigkeit der entwickelten Algorithmen und Verfahren anhand
realer Ubertragungskanile analysieren.
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4 Hybride
Beamformingarchitekturen und
-algorithmen

Ausgehend von den signaltheoretischen Beschreibung von Mehranten-
nensystemen wird in diesem Kapitel auf die architektonischen Eigen-
schaften von hybriden Beamformingsystemen eingegangen. Im Vorder-
grund stehen dabei eine einfache hardware-technische Implementierung
sowie die Konstruktion angepasster hybrider Beamformingalgorithmen.
Zunéchst wird das hybride Beamformingkonzept eingefithrt. Basierend
darauf werden mehrere architektonische Realisierungen hybrider Beam-
formingsysteme mit niedriger Komplexitat entworfen und an die archi-
tektonischen Limitierungen angepasste sowie optimierte Algorithmen
zur Bestimmung der fiir die Strahlformung notwendigen Koeffizienten
vorgestellt. Dariiber hinaus findet in diesem Kapitel ein analytischer
Vergleich der Energieeflizienz der einzelnen Architekturen statt. Ab-
schliefend werden die prisentierten Architekturen und Algorithmen an-
hand von numerischen Simulationen und mittels der im vorherigen Ka-
pitel gewonnenen Kanalmessdaten analysiert und verglichen.

4.1 Grundlagen hybrider Beamformingsysteme

Hybride Beamformingsysteme stellen eine effiziente architektonische Lo-
sung zur Realisierung von massive MIMO-Kommunikationssystemen
dar. Dabei wird ein MIMO-System um ein analoges Beamformingnetz-
werk bestehend aus Phasenschiebern erweitert. Hybrides Beamforming
stellt also eine Kombination aus digitaler Signalverarbeitung und analo-
ger Strahlformung dar. Das hybride Beamformingkonzept ist als Block-
diagramm schematisch in Abbildung 4.1 dargestellt. Die Dimension der
MIMO-Kanalmatrix H € CNaie*Mais jst dabei abhingig von der An-
zahl an Digitalkandlen am Sender und Empfinger. Ein Digitalkanal
besteht dabei aus einem DAC am Sender bzw. ADC am Empfinger,
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Abbildung 4.1: Blockdiagramm des hybriden Beamformingkonzepts fiir den Sender
und Empféanger.

mindestens einer Mischerstufe und den zur Zwischenfrequenz- bzw. HF-
Signalverarbeitung notwendigen Filtern und Verstérkern. Fiir die Di-
mension der Matrix des reinen Funkkanals H € CNentXMant jst die
Anzahl an Sende- und Empfangsantennen ausschlaggebend. Durch die
gezielte Einstellung der Phasenschieber innerhalb des analogen Beam-
formingnetzwerks kann eine Erhchung der Kanalkapazitit durch eine
Optimierung der MIMO-Kanalmatrix H erreicht werden. Anschaulich
gesprochen werden mittels Strahlformung die Pfadddmpfungen der do-
minanten Ausbreitungspfade des Funkkanals reduziert und somit die
Eigenwerte des Kanals aus Sicht des MIMO-Systems erhoht. Fiir hybri-
de Beamformingsysteme gilt im Allgemeinen, dass die Anzahl an Digi-
talkandlen am Sender Mgi, bzw. Empfénger Ngj, deutlich kleiner als
die Anzahl an Antennenelementen am Sender M,,; bzw. Empfianger
Nang ist, d.h. es gilt Mgig < Mane und Ngig < Nape. Hybride Beam-
formingsysteme konnen sich beziiglich des analogen Beamformingnetz-
werks stark unterscheiden, sodass sich verschiedene hybride Beamfor-
mingarchitekturen ergeben. Die Einstellungen der Phasenschieber inner-
halb des analogen Beamformingnetzwerks kénnen im komplexen Basis-
band in Form einer sogenannten analogen Beamformingmatrix beschrie-
ben werden. Die Verschaltung innerhalb des analogen Beamformingnetz-
werks sorgt dabei fiir unterschiedliche Einschrankungen, welche die Ge-
stalt und Koeffizienten der analogen Beamformingmatrix beschrianken.
Abhéngig von der ausgewédhlten Architektur sind beispielsweise nicht
langer alle Digitalkanéle mit jedem Antennenelement verbunden, wo-
durch aus mathematischer Sicht die dazugehorigen Koeffizienten inner-
halb der analogen Beamformingmatrix zu Null werden. Ebenso besitzen
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die verwendeten Phasenschieber in der Praxis meist nur eine begrenzte
Auflésung, was eine Quantisierung der moglichen Phasenwerte der Ko-
effizienten der analogen Beamformingmatrix zur Folge hat. Zur Verbes-
serung des analogen Beamformings konnen neben den Phasenschiebern
zusétzlich variable Verstédrker eingesetzt werden, um eine Amplituden-
gewichtung im Analogteil zu ermdoglichen. Aufgrund der beschriebenen
Einschrankungen muss fir jede der hybriden Beamformingarchitektu-
ren, d.h. fiir jede Realisierung des analogen Beamformingnetzwerks, der
Algorithmus zur Bestimmung der Koeffizienten der analogen Beamfor-
mingmatrix angepasst werden. Ziel der hybriden Beamformingalgorith-
men ist es, durch die geeignete Wahl der Beamformingmatrizen am Sen-
der und Empfinger, die erreichbare Ubertragungsrate zu maximieren
und somit die maximal erreichbare Ubertragungsrate gegeniiber einem
reinen Ngjg X Mgje MIMO-System zu erhéhen. Dabei handelt es sich auf-
grund der Einschrinkungen innerhalb des analogen Beamformingnetz-
werks um ein nicht-konvexes Optimierungsproblem [106,234-237]. Bei
der Auslegung des analogen Beamformingnetzwerks muss grundséatzlich
zwischen der maximal erreichbaren Ubertragungsrate und der System-
komplexitat abgewogen werden. Als Systemkomplexitiat wird dabei der
entstehende Verschaltungs-, Steuerungs- und Kostenaufwand aufgrund
des analogen Beamformingnetzwerks bezeichnet.
Das Beamforming am Sender (engl. precoding) fiir eine hybride Beam-
formingarchitektur

F = FrpFgp (4.54)

ldsst sich in eine Matrix zur digitalen Signalvorverarbeitung Fpp €
CMaisxK ynd eine analoge Beamformingmatrix Frp € CMentXMaig guf-
teilen. K legt fest wie viele parallele Datenstrome tibertragen werden
sollen. Dies ist abhdngig von dem vorhandenen Szenario, d.h. der Anzahl
existierender raumlicher Ausbreitungspfade sowie dem SNR und muss
daher individuell, wie in Kapitel 2 diskutiert, an die Situation angepasst
werden. Fiir eine hybride Beamformingarchitektur am Empfanger ergibt
sich analog zum Sender

W = WgpWpp (4.55)
mit der Matrix zur digitalen Signalnachverarbeitung Wgg € CNaisxK

und der analogen Beamformingmatrix Wgp € CNant*Nais auf. Die ma-
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4 Hybride Beamformingarchitekturen und -algorithmen

Tabelle 4.1: Formeln zur Berechnung der maximalen Anzahl paralleler Datenstrome
abhédngig von der Wahl der Architektur. VD: Volldigital. HB: Hybrides

Beamforming.
Architektur
Fall Sender Empfénger Kiax
1 VD VD min { Mant, Nant }
2 HB VD min { Mgig, Nant }
3 VD HB min { Man¢, Naig }
4 HB HB min { Maig, Naig }

ximale Anzahl paralleler Datenstrome K., > K ist durch die Wahl
der Architektur am Sender und Empfianger bedingt. Die in Tabelle 4.1
gegebene Berechnung von K unterscheidet sich in vier Félle abhéngig
von der Wahl der Architektur am Sender und Empfénger. Als volldigi-
tale Architektur wird im Folgenden eine Architektur ohne ein analoges
Beamformingnetzwerk bezeichnet, d.h. ein klassisches MIMO-System
bei welchem jede Sende- und Empfangsantenne mit einem eigenen DAC
bzw. ADC verbunden ist. Um die allgemeine Leistungsbeschrankung zu
erfiillen, gilt des Weiteren fiir die Frobenius-Norm des Produkts aus der
Matrix zur Signalvorverarbeitung bzw. Signalnachverarbeitung und der
entsprechenden analogen Beamformingmatrix ||FrrpFppl|% = K und
W rpWsllf = K.

Mit den eingefiihrten Beamformingmatrizen ergibt sich das Empfangs-
signal zu

y=WHiHFu+n

(4.56
=WisWirHFrpFppu +n, )
woraus sich die maximal erreichbare Ubertragungsrate zu
_ Y v H 1 H gl
R =log, IK+?W HFF"H W (4.57)
ergibt, mit der normierten Funkkanalmatrix H € CNantXMane jn An-

lehnung an Gleichung (2.16) in Abschnitt 2.1.2. Im Falle einer volldi-
gitalen Architektur am Sender und unter Annahme der vollstdndigen
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4.1 Grundlagen hybrider Beamformingsysteme

Kanalkenntnis am Sender ergibt sich F' aus der Singuldrwertzerlegung
der Kanalmatrix nach Gleichung (2.18) zu

H=WxzF", (4.58)

Die zur digitalen Signalvorverarbeitung am Sender eingesetzte Matrix
F' ist somit unitdr, das heifit es gilt FFH — FEF — [, womit sich
Gleichung (4.57) fiir eine volldigitale Sendearchitektur zu

R = log, {’IK + %WHIEIFIHW‘} (4.59)

vereinfacht. Gleiches gilt fiir eine volldigitale Architektur am Emp-
finger, bei welchem die Matrix zur digitalen Signalnachverarbeitung

W =W ebenfalls nach Gleichung (4.58) gewéhlt wird. W ist gleicher-
maBen unitir, wodurch sich die maximal erreichbare Ubertragungsrate
fiir eine volldigitale Empfangerarchitektur zu

Ry = log, {‘INW + %fIFFHfIH‘} (4.60)
reduziert.

In diesem Kapitel liegt der Fokus auf hybriden Beamformingarchitektu-
ren mit einer niedrigen Komplexitéit, d.h. die untersuchten Architektu-
ren zeichnen sich durch einen geringen Schaltungsaufwand innerhalb des
analogen Beamformingnetzwerks aus. Der Vorteil dieser Architekturen
liegt in der einfachen hardware-technischen Realisierbarkeit verglichen
mit anderen hybriden Architekturen, wie beispielsweise der vollstandig
verbundenen (engl. fully-connected) hybriden Beamformingarchitektur.
Zwar lassen sich mit der vollstindig verbundenen hybriden Beamfor-
mingarchitektur spektrale Effizienzen im Bereich volldigitaler MIMO-
Systeme realisieren [72], allerdings ist der notwendige Schaltungsauf-
wand innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks enorm und sorgt
fiir grofe Leistungsverluste durch die hohe Anzahl notwendiger Leis-
tungsteiler und Phasenschieber [238-241]. Bei der vollstandig verbun-
denen hybriden Beamformingarchitektur wird, wie in Abbildung 4.2
schematisch dargestellt, jeder Digitalkanal iiber einen Phasenschieber
mit jeder Antenne verbunden. Dies fiihrt bereits bei einem System mit
Mgz = 16 Digitalkandlen und einem M,,, = 64 Antennenarray zu
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Abbildung 4.2: Blockdiagramm der vollstiandig verbundenen (engl. fully-connected)
hybriden Beamformingarchitektur am Sender und Empfinger.

Mps = MgaigMany = 1024 notwendigen Phasenschiebern. Hinzu kom-
men noch einmal genauso viele Leistungsteiler und -kombinierer. Trotz
dieser Problematik erfihrt die vollstdndig verbundene hybride Beam-
formingarchitektur grofle Aufmerksamkeit innerhalb der Fachliteratur
[242-247].

Mit Riicksichtnahme auf die hochfrequenztechnische Realisierbarkeit,
die resultierende Schaltungskomplexitét sowie unter Beriicksichtigung
von Verlusten innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks werden in
diesem Kapitel verschiedene hybride Beamformingarchitekturen niedri-
ger Komplexitat diskutiert. Hierfiir ist eine Anpassung des Beamformin-
galgorithmus an die entstehende Verschaltung innerhalb des analogen
Beamformingnetzwerks vorzunehmen. Anschliefend werden die in die-
sem Kapitel vorgestellten Architekturen in numerischen Simulationen
sowie anhand der aufgezeichneten Messdaten verglichen.

4.2 Hybride Beamformingarchitekturen niedriger
Komplexitat

Fir die Realisierung von hybriden Beamformingsystemen niedriger
Komplexitdt ist es von mafigeblicher Bedeutung, das analoge Beam-
formingnetzwerk einfach zu halten, um hohe Signalleistungsverluste
und Energiekosten zu vermeiden. Da Leitungsverluste mit steigenden
Frequenzen zunehmen, ist insbesondere an der Grenze des Millimeter-
wellenfrequenzbereichs auf ein Schaltungsdesign mit méglichst geringen
Leitungslangen und Leitungskreuzungen zu achten. Es ist zu beriicksich-
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tigen, dass Leitungskreuzungen meist unter Verwendung zuséatzlicher
Leiterplattenlagen aufgelost werden miissen, was zusédtzliche Kosten,
Verluste und gegebenenfalls Asymmetrien innerhalb des Schaltungs-
designs verursacht. Ebenso sollte die Anzahl an Leistungsteilern und
-kombinierern aufgrund der zusétzlich entstehenden ohmschen Verluste
auf ein Minimum reduziert werden. Zur Realisierung der Strahlformung
innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks hat sich die Verwendung
elektronisch steuerbarer Phasenschieber durchgesetzt. Hierbei entsteht
ein zusatzlicher Implementierungs- und Betriebsaufwand zur Ansteue-
rung der Phasenschieber. Hinzu kommen Leistungsverluste und Kosten,
die aufgrund der verwendeten Phasenschieber entstehen. Die resultieren-
den ohmschen Leitungsverluste innerhalb des analogen Beamforming-
netzwerks miissen zum einen durch zusétzliche Verstarker kompensiert
werden und zum anderen miissen diese zusétzlichen Aufwendungen fiir
einen fairen Vergleich mit einem volldigitalen MIMO-System bertick-
sichtigt werden. Aus Effizienzgriinden wird bei den im weiteren Verlauf
des Kapitels diskutierten hybriden Beamformingarchitekturen auf den
Einsatz von variablen Verstdarken zur Ermdoglichung einer Amplituden-
gewichtung verzichtet.

4.2.1 Subarray-basierte hybride Beamformingsysteme

Die einfachste Realisierungsmaoglichkeit des analogen Beamformingnetz-
werks ist die Verbindung eines jeden Digitalkanals mit einem separaten
Teil des Antennenarrays, einem sogenannten Subarray [248,249]. Zur
Strahlformung wird jeweils ein Phasenschieber vor jedem Antennen-
element auf Seiten des Senders und nach jedem Antennenelement auf
Seiten des Empfingers platziert. Jeder Digitalkanal ist also mit ei-
nem eigenen Phased-Array verbunden. Diese Architektur wird in der
englischsprachigen Fachliteratur als Subarray-based Hybrid Beamfor-
ming (SBHB) bezeichnet. Ebenso sind dariiber hinaus die Begriffe Sub-
connected Hybrid Beamforming und Partially-connected Hybrid Beam-
forming geldufig [48, 250-252]. In Abbildung 4.3 ist schematisch die
SBHB-Architektur an Sender und Empfinger gezeigt. Zur Realisie-
rung der Architektur werden genauso viele Phasenschieber wie An-
tennenelemente bendtigt. Die Anzahl an Antennenelementen pro Sub-
array resultiert am Empfanger zu Ny = Nant/Ndig und am Sender zu
Mgup = Mant /Maig. Die GroBe des Subarrays kann also tiber die Anzahl
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Abbildung 4.3: Blockdiagramm der SBHB-Architektur am Sender und Empféinger.

an Digitalkanélen sowie iiber die Gesamtantennenanzahl an die Anfor-
derungen angepasst werden. Fiir die Wahl der Parameter ist die durch
Kmax = Maig limitierte Anzahl parallel {ibertragbarer Datenstréme
sowie der geforderte Gesamtantennengewinn entscheidend.

Aufgrund der festen Zuordnung der Digitalkanile zu separaten Subar-
rays besitzt die Beamformingmatrix eine block-diagonale Struktur. Fiir

die Beamformingmatrix am Sender gilt F' = diag{v;,---, vk} und fiir
den Empfinger W = diag {w1,- -+ ,wk} bestehend aus den K Vekto-
ren vy € CMauv kX1 ypd wy € CNawv X1 fijy | = {1,2,--- , K}, d.h. die
Matrizen haben die Form

vi 0 0]

0 (O] 0

F=| o (4.61)

und

W= | | (4.62)
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Die Parameter Msub,k und ]\stub’k geben an wie viele Antennenelemente
an der Ubertragung des k-ten Datenstroms beteiligt sind. Es gilt

K K
Mant = Z Msub,k = ZLM,sub,kMsub (463)
k=1 k=1
und
K K
Nant = Z Nsub,k = Z LN,sub,stub P (464)
k=1 k=1

wobei Lyt subk und Ly sub,i die Anzahl beteiligter Subarrays an der
Ubertragung des k-ten Datenstroms am Sender bzw. Empfinger repri-
sentieren. Im einfachsten Fall wird jedes Subarray einem eigenen Daten-
strom zugeordnet, d.h. es gilt K = Mg;z bzw. K = Ngjg und es resultiert
My, = My, und Nayp, = Naup. Allerdings kénnen im Falle eines Sze-
narios mit weniger raumlichen Ausbreitungspfaden als vorhandenen Di-
gitalkandlen mehrere Subarrays virtuell zusammengefasst werden. Dies
erméoglicht eine Erhéhung der maximal erreichbaren Ubertragungsrate
und kann &hnlich zum Waterfilling-Prinzip zum Ausgleichen der ein-
zelnen Pfadddmpfungen eingesetzt werden. Das damit verbundene An-
gleichen der Eigenwerte des Ubertragungskanals ist allerdings durch die
Anzahl an Subarrays in seiner Auflésung begrenzt.

Die Matrix zur digitalen Signalvorverarbeitung sowie die analoge Beam-
formingmatrix besitzen ebenso eine block-diagonale Struktur. Fiir den
Sender gilt

FRF = diag {URF,la v 7URF7Mdig} mit URF,k S CMdigXl s (465)

FBB = diag {UBB,la v 7UBB,K} mit UBB,k S (CLM’S“b’kX1 (466)

und aus F' = FrpFpp folgt

URF,1 0 . 0 . 0
0 VRF.2 0 BB,1
F =
0 v
0 0 0 'URF,Md;g BB.K
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Nach gleichem Schema folgen fiir den Empfinger

Wgr = diag {wRF,l, cee 7wRF7Ndig} mit WRFk € CNaigx1 , (4.67)

WBB = diag {wBB,l, s ,wBB,K} mit WBB,k S (CLN’S“I”}CX1 (468)

und mit W = WirpW g folgt

WRF 1 0 . 0 . 0
0 Wrrs 0 BB,1
W =
0 WBB,K
0 0 0 wRF,Ndig

SIC-Algorithmus

Tm Folgenden wird der von Gao et al. in [238] prasentierte Algorithmus
basierend auf einer sukzessiven Interferenzunterdriickung (engl. Succes-
sive Interference Cancellation (SIC)) verwendet und erweitert. Fiir die
Bestimmung der Beamformingmatrizen F' und W werden Sender und
Empfanger getrennt betrachtet. Ziel ist die Maximierung der erreich-
baren Ubertragungsrate, woraus sich fiir den Empfianger aus Gleichung
(4.59) das Optimierungsproblem

B = max {log, { |Lic + 2w/ HA W]} (4.69)
w K
und fiir den Sender aus Gleichung (4.60) das Optimierungsproblem
Ropt _ Y £ HH
T = Max logy { | InN,.. + EHFF H (4.70)
ergibt. Unter Annahme idealer Kanalkenntnis lassen sich diese beiden
Optimierungsprobleme in eine Reihe von Teiloptimierungsproblemen
zerlegen [238]. Jede Teiloptimierung kann fiir ein einzelnes Subarray
erfolgen. Die Beamformingmatrix am Sender ldsst sich umschreiben zu

F = [Fgi_; fg], wobei F_; € CManex(K=1) dje ersten K — 1 Spalten
und fr € CManeX1 die letzte Spalte von F' enthélt. Somit kann die maxi-
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mal erreichbare Ubertragungsrate aus Gleichung (4.60) umgeschrieben
werden zu [238]

Ry = logy {|In. + LAFFI A" ‘}

ant K

~ ~ H
In.. + %H[FK_l frc] [Fr_1 £ H ‘}

= togy { [T, + AP FR A" 4 LAGAA])
v = ~
{‘TK,1 + CHE A ‘}
Vot pye gt
{TK,1 (INW + LT Hi A )‘}
{ TK_l‘} +log, {1 + %fﬁﬁHT;{{lﬁfK} ,

(4.71)

wobei in (a) der Term T,y = In, , + %I;[FK_ng_lffH substitu-

ant

iert wird und in (b) die Umformung

I+XY|=|I+YX| (4.72)

mit X = T}{lﬁ frpund ¥ = fgﬁ[ 7 yerwendet wird. Nach dem glei-
chen Vorgehen lasst sich, durch das weitere Auftrennen von F i1 und
dem Term log, {|Tkx_1]} aus Gleichung (4.71), das Optimierungspro-
blem weiter zerteilen. Somit ergibt sich fiir die in K Teiloptimierungs-
probleme zerlegte maximal erreichbare Ubertragungsrate [238]

K

Rt = ; Lr:?}(f {10g, {1+ e I?IHTk_llﬁfk.}}} (4.73)

mit der Substitutionsmatrix

2 u gt
_ {INW + 2HF FIH"  ke{l,-- K} r4)

) In k=0

ant
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und der Menge moglicher Beamformingvektoren F¢ aus denen fj €
CMant X1 ausgewihlt wird. Fiir eine SBHB-Architektur am Empfinger
kann zunichst die erreichbare Ubertragungsrate mit (4.72) zu

R = log, {(IK n %WHFIFIHW‘}
oo S (4.75)
=logy 3 Ik + }H WW"H

umgeformt werden. Die Zerlegung erfolgt anschliefend nach dem glei-
chen Prinzip wie in 4.71 fiir den Sender gezeigt, wobei H durch die
adjungierte H " ausgetauscht ist. Es resultiert fiir das zerlegte Opti-
mierungsproblem der erreichbaren Ubertragungsrate

R = ki [ max {log2 {1 + Z{wkaITkllf{Hwk}H (4.76)

- wi EFw

mit der Substitutionsmatrix

2 i H
Tk _ {1-]\42mt + KH Wka H 7k € {17 7K} (477)

IMant 7k = O

und der Menge moglicher Beamformingvektoren Fy, aus denen wy €
CNant X1 qusgewdhlt wird.

Anschlieflend wird nun eine Losung der Teiloptimierungsprobleme nach
[238] préasentiert. Aufgrund des identischen Vorgehens am Sender und
Empfinger werden die weiteren Schritte des Algorithmus nur anhand
einer SBHB-Architektur am Sender durchgefiihrt. Der optimale Beam-
formingvektor fir das k-te Subarray zur Erzielung der maximal erreich-
baren Ubertragungsrate ergibt sich nach (4.73) zu [238]

fP" = arg max {log2 {1 + lf,ff{HT,;_llﬁfk}} ) (4.78)
fr€F¢ K

Da der optimale k-te Beamformingvektor fgpt nur Eintrdge ungleich Null
an den Positionsindizes von Zf;ll Msub,i + 1 bis Zle Msub,i besitzt,
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kann das Optimierungsproblem zur Bestimmung von v} ¢ € CMouv kX1
zu

P = arg max {log2 {1 + lkaSkﬁHTgilfISkHvk}}
v EFy K

= argmax {10g2 {1 + LoflGy_ 1vk}}
vEEFy K

(4.79)

umgeschrieben werden, mit Gy = S wH HT,ZlfI SkH und der Auswahl-
matrix

Sk = [Ommb,kxm Lt Ot x M} , (4.80)

wobei M, = Zk ! Mub,i, M, = Efik_ﬂ Msub,i und 0 einer Nullma-
trix entspricht. Dle Menge moglicher Beamformingvektoren, aus denen
vy, € CMsw kX1 guggewihlt wird, ist definiert als F,,. Die Auswahlmatrix
S\ selektiert die fiir den k-ten Datenstrom aktiven Subarrays und ver-
dndert infolgedessen nicht das Optimierungsproblem. Das resultierende
Optimierungsproblem aus Gleichung (4.79) entspricht nach [238] einer
Minimierung der euklidischen Distanz zwischen den moglichen Beam-
formingvektoren vy € F,, und dem ersten rechtsseitigen Singularvektor
von Gj_1 = VkZGJC,leH, d.h. der ersten Spalte von

Vi=[via1 Virx-1]. (4.81)

Zur Ausrichtung der Subarrays miissen die Hardwareeinschriankungen
des analogen Beamformingnetzwerks beriicksichtigt werden. Aufgrund
der einfachen Ansteuerung wird in der Regel fiir das analoge Beam-
formingnetzwerk auf digitale Phasenschieber mit ¢ Bit zuriickgegriffen.
Abhéngig von der Anzahl an Phasenschieberzusténden N, = 29 resul-
tiert die minimale Phasenschieberauflésung zu 5 = 27/N,. Der opti-
male k-te Beamformingvektor ergibt sich aus der ersten Spalte von Vi,
zu [238]

vzpt = argmin|vy 1 — vil3
v EFy
1 o (4.82)
= ——|[Vi1[1e?¥x
sub
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Tabelle 4.2: Beamformingalgorithmus fiir senderseitige SBHB-Systeme basierend auf
sukzessiver Interferenzunterdriickung nach [238].

SIC-Algorithmus:
Eingangsdaten: H,S, ]\Zfsub, M, Maig, K
Initialisierung:
To=1In,., Go=SoH T;'HS!
Firk=1,....K

Ermittle v 1 aus der SVD von G4

Bestimme @, ; nach Gleichung (4.83)
Berechne vjP* = 1

Msub ||Vk71||1ej¢h1
Ty =1,

ant T %ﬁFkaHﬁH
G = SkI:'IHTI:Iﬂ'SkH

: Ende

. Konstruiere F aus v;"" Vk

: Ende

: Ausgabe: F

e
N = O

—_
w

mit der Summennorm ||vy 1]|; und der abhéngig von der Phasenschie-
berauflosung resultierenden Winkeln

@r1 = @5 -round{Lvy1/¢s5} (4.83)

wobei die Funktion round{-} den Wert auf die néchste ganze Zahl run-
det. Abschlieflend wird der optimale k-te Beamformingvektor aus Glei-
chung (4.82) an die entsprechenden Stellen der analogen Beamforming-
matrix Frp und Matrix zur digitalen Signalvorverarbeitung Fpp ein-
sortiert. Der Algorithmus ist noch einmal in Tabelle 4.2 zusammenge-
fasst.

BA-Algorithmus

Der im vorangegangenen Abschnitt vorgestellte SIC-Algorithmus ben6-
tigt zur Berechnung der Beamformingmatrizen die vollstandige Kanalin-
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formation in Form der komplexen Kanalmatrix H als Eingangsparame-
ter. Die komplexe Kanalmatrix ist allerdings aufgrund der Einschrén-
kungen innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks nur schwer zu
bestimmen. Daher beschrankt sich die Mehrheit der Kanalschdtzungsal-
gorithmen fiir SBHB-Architekturen auf die Schitzung der dominanten
Einfalls- und Austrittswinkel. Den Verfahren zur Kanalschétzung fiir
hybride Beamformingsysteme widmet sich Kapitel 5, weshalb an dieser
Stelle auf eine ausfiithrlichere Begriindung verzichtet wird.

Der in dieser Arbeit vorgeschlagene Beam Alignment (BA)-Algorithmus
basiert auf der Zuordnung und Ausrichtung der einzelnen Subarrays
in jeweils eine der durch die Kanalschidtzung identifizierten Raumrich-
tungen, gegeben durch die Austrittswinkel am Sender bzw. die Ein-
fallswinkel am Empfinger. Analog zum SIC-Algorithmus findet in die-
sem Abschnitt ausschliefllich 0.B.d.A. eine Beschreibung des Verfah-
rens aus Sicht des Senders statt. Dabei wird davon ausgegangen, dass
dem Sender durch die Kanalschétzung Ny Austrittswinkel bekannt sind.
Fir Ng > Naiz werden die Ngj, stérksten rdumlichen Ausbreitungs-
pfade ausgewahlt, sodass fiir die Anzahl paralleler Datenstréme unter
Verwendung eines spatial multiplering K = Ngi folgt. Fiir den Fall
Ng < Ngig konnten weniger réumliche Ausbreitungspfade gefunden wer-
den als Digitalkanéle vorhanden sind. Somit kénnen mehrere Subarrays
zu einem virtuellen groferen Subarray mit gesteigertem Antennenge-
winn zusammengefasst werden. Es folgt fiir die Anzahl paralleler Da-
tenstrome K = Ngy. Die geschétzten Austrittswinkel konnen in Elevation
mit 6 = [él, e ,9K]T und in Azimut mit ¢ = [1&1, . ,@K]T beschrie-
ben werden. Dabei entspricht das Winkelpaar {éd, ﬁd} der gewiinschten
Strahlrichtung des d-ten Subarrays.

Zur Ausrichtung des Antennenarrays in eine gewiinschte Raumrichtung
kénnen Azimut und Elevation getrennt betrachtet werden. Die zu ei-
ner Strahlformung in Azimut beitragenden Antennenelemente sind in
y-Richtung (horizontaler Richtung) und die zu einer Strahlformung in
Elevation beitragenden Antennenelemente sind in z-Richtung (vertika-
ler Richtung) des in Abschnitt 2.1.1, Abbildung 2.1 vorgestellten Koor-
dinatensystems angeordnet. Eine Ausrichtung der Subarrays findet wie
bei klassischen Phased Array-Systemen iiber die Einstellung einer kon-
stanten Phasendifferenz zwischen den benachbarten Antennenelementen

85



4 Hybride Beamformingarchitekturen und -algorithmen

in der gewlinschten Ebene statt. Es ergibt sich nach [253] fir die Pha-
sendifferenz zwischen den benachbarten Antennenelementen

Ap = Bd, sin{¢} (4.84)

eine Auslenkung des Antennenarrays um ¢ von der Hauptstrahlrichtung
bei phasengleicher Speisung. Dabei ist 5 = 27 /A die Wellenzahl und d,
der Abstand zwischen den Antennenelementen. Fiir die Bestimmung
aller moglichen Strahlrichtungen wird zunéchst der abzudeckende Win-
kelbereich in Azimut zu ® und in Elevation zu © definiert. Dabei wird
in Azimut und Elevation von einem symmetrischen Abdeckungsbereich
um die Hauptstrahlrichtung bei phasengleicher Anregung der Antennen-
elemente ausgegangen. Ausgedriickt in Vielfachen der minimalen Pha-
senschieberauflésung ergeben sich die einstellbaren Strahlrichtungen in

Azimut zu pas
P = arcsin{ ﬁdils } (4.85)
mit
b == .., —1,0,1, ..., 0% ] (4.86)
und
b — | Bdy sin{ ||} 2 (4.87)
o = | Bdg sin{] 5 | - .
Analog hierzu resultieren die einstellbaren Strahlrichtungen in Elevation
zZu
bel
0 = arcsin { ﬂ(zé } (4.88)
mit
b = b 1,01, b (4.89)
und
el : 24
bnax = [ﬂda sm{@|}2ﬂ_—‘ . (4.90)

Die Gesamtanzahl an Strahlrichtungen in Azimut ergibt sich zu

NP = 2b% 41 (4.91)

max
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und in Elevation zu
2bel

max

womit ¢ € {¢1,w2, R ,¢Na7} und 6 € {91, 0, .. QNel} folgt.
Basierend auf den durch die Kanalschétzung ermlttelten AoDs kann
die optimale Strahlrichtung fiir jedes Subarray aus den einstellbaren
Strahlrichtungen ausgewéhlt werden. Die Indexmenge der moglichen
Phasenschieberdifferenzen ist definiert als B* € {1,2,..., N3*} bazw.
B e {1,2,...,N§1}. Fir das k-te virtuelle Subarray ergibt sich der
optimale Index der Phasenschieberdifferenz in Azimut zu

} , (4.93)

(4.92)

i = argmin { [, — v
i€ 3=

womit sich ein Azimutwinkel der Strahlrichtung von

fda

ergibt. Der optimale Index der Phasenschieberdifferenz in Elevation er-
gibt sich fiir das k-te virtuelle Subarray zu

b s
°P' = arcsin {W} (4.94)

igﬁk = arg min {‘Gk — 91
i€Bel

} , (4.95)

woraus ein Elevationswinkel der Strahlrichtung von

pe!
0" = arcsin { 0.9 } (4.96)

fda

resultiert. Anschlielend kann fiir jedes Subarray basierend auf den op-
timalen Azimut- und Elevationswinkeln der Belegungsvektor berechnet
werden. Hierfiir ist die Kenntnis iiber die rdumliche Position der ein-
zelnen Antennenelemente der Subarrays notwendig. Die in Kapitel 2.1.1
eingefithrte Matrix der Antennenpositionen A € RMant X3 wird zunéchst
in die einzelnen virtuellen Subarrays unterteilt. Es ergibt sich

A= [(Ai'Jb)Tv (A;ubf’,.., (Ai?b>Tr (4.97)
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Tabelle 4.3: Beamformingalgorithmus fiir senderseitige SBHB-Systeme basierend auf
der Ausrichtung virtueller Subarrays.

BA-Algorithmus:

1: Eingangsdaten: 1, 6, v, 0, b**, b, K

% Firk=1,... K
Berechne iy 5 und 4g; mit Gleichung (4.93) bzw. (4.95)
Bestimme 97" und 6;" mit Gleichung (4.94) bzw. (4.96)

Y i oDt . opt | _sub,z opt
sm@,C sin ¢  +aj cosOk )

: Ende
: Konstruiere F' aus v Vk
: Ausgabe: F

3
4
5. Berechne v, = /8@
6
7
8

und fiir das k-te Subarray erhélt man
AZUb _ |:a?€ub,x7 a_Zub,y7 ai:Jb,z (498)

. b b b Y
mit a;"*, a)"Y, a)"” € RMswr X1 Auf Grundlage der Antennenele-

mentpositionen sowie des Azimut- und Elevationswinkels des k-ten Sub-
arrays erhilt man den Belegungsvektor

v = ejﬁ(az"b’y sin Ozpt sin w:pt +a7€“b’z cos Gzpt) (499)

der Form v, € CMsurx X1 Aus den Belegungsvektoren ergibt sich nach
Gleichung (4.61) die gesuchte Beamformingmatrix F. Dies kann wie
fiir den SIC-Algorithmus in die analoge Beamformingmatrix Frp und
die Matrix zur digitalen Signalvorverarbeitung Fpp aufgetrennt wer-
den. Das Vorgehen des BA-Algorithmus ist nochmals in Algorithmus
4.3 aufgelistet.

Fiir lineare Antennenarrays (engl. Uniform Linear Array (ULA)) ldsst
sich die Antennenarraycharakteristik weiter optimieren, indem die Pha-
sendifferenzen zwischen den angrenzenden Antennenelementen benach-
barter Subarrrays angepasst werden. Dies erfolgt iiber eine geeignete
Auswahl der Koeflizienten der Matrix zur digitalen Signalvorverarbei-
tung Fpp. Man beachte, dass ohne eine Anpassung eine zuféllige Pha-
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sendifferenz zwischen den angrenzenden Antennenelementen benachbar-
ter Subarrrays vorliegt und somit gegebenenfalls eine Unstetigkeit ent-
steht, welche die Richtcharakteristik negativ beeinflusst. Mit dem Be-
legungsvektor des k-ten Subarrays vi = [Vk1,Vk2,-- -, Vi Mo k]T folgt
fiir den Belegungsvektor im Digitalteil 1

ZV’C*LMsub,kfl-i_Ayk’l -
UBB,k = {j ’: 5{12’ K (4.100)

mit Avy_1 = Zvg_12—Zvk_1,1. Es wird hierbei also zwischen zwei Sub-
arrays die eingestellte Winkeldifferenz zwischen den Antennenelementen
des vorherigen Subarrays k — 1 ibernommen.

4.2.2 Subarray-basierte hybride Beamformingsysteme mit
Schaltern

Die Auslastung einer Mobilfunkbasisstation hangt stark von der Tages-
zeit ab. Die Anzahl an innerhalb einer Mobilfunkzelle aktiven Personen
variiert im Verlauf des Tages, wodurch Zeitspannen entstehen, in denen
die Mobilfunkbasisstation nicht vollsténdig ausgelastet ist. Dies zieht
eine Reduktion der Effizienz des Gesamtnetzes nach sich. Zur Kompen-
sation dieser Effizienzreduktion kann in Zeiten einer geringen Mobil-
funkzellauslastung eine Abschaltung von Teilen des Antennenarrays zur
Verringerung des Energieverbrauchs erfolgen. Insbesondere die Abschal-
tung energiehungriger Leistungsverstarker auf der Senderseite kann den
Energieverbrauch in Zeiten geringer Mobilfunkzellauslastung deutlich
senken.

Basierend auf der SBHB-Architektur prasentiert dieser Abschnitt ein
Verfahren zur intelligenten Abschaltung von Antennenelementen, wel-
ches die Abnahme der maximal erreichbaren Ubertragungsrate mini-
miert. Hierfiir muss zunéchst eine Abschaltvorrichtung der einzelnen
HF-Kanile bereitgestellt werden. Falls keine ganzen Subarrays abge-
schaltet werden sollen, ist eine Abschaltung tiber die Leistungsverstér-
ker nach dem analogen Beamformingnetzwerk moglich. Hierbei muss
allerdings berticksichtigt werden, dass die iiber Leistungsteiler inner-
halb eines Subarrays aufgeteilte Signalleistung terminiert ist und somit
verloren geht.
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Modifizierter SIC-Algorithmus zur intelligenten Abschaltung

Eine intelligente Abschaltung von Antennenelementen kann iiber die
Analyse der mit dem SIC-Algorithmus berechneten Amplitudengewich-
te der einzelnen Antennenelemente erfolgen [ELRL'19]. Das Vorgehen
wird 0.B.d.A. ausschlieflich aus Sicht des Senders beschrieben. Der Ab-
schaltalgorithmus schaltet die (o - 100 % der am geringsten zur Strahl-
formung beitragenden Antennenelemente ab. Aus dem festgelegten Pro-
zentsatz (o - 100 % folgt fiir die Anzahl abzuschaltender Antennenele-
mente

Mog = [Mant - Cott] (4.101)

wobei M,,; im Empfangerfall durch N, ersetzt werden muss. Aufgrund
der notwendigen Rundung auf eine Ganzzahl ergibt sich der tatséchli-
che Prozentsatz abgeschalteter Antennenelemente zu foff = Mot/ Mant -
100 %. Die Amplitudengewichtungen ergeben sich fiir das k-te Subarray
aus dem Betrag des ersten rechten Singulérvektors v ; aus Gleichung
(4.81)

lig= \/diag {Vk)l (vk,l)H} , (4.102)

womit sich der Vektor mit den Amplitudengewichten aller Antennenele-

mente zu
T

U= [(Li)", . ()" (4.103)
ergibt. AnschlieBend werden aus I € RMan*1 die M g kleinsten Elemen-
te ausgewdhlt. Die Zeilenindizes der kleinsten Elemente von [ bilden eine
echte Teilmenge Mg C Mt der Méchtigkeit | Mog| = Mog der Menge
aller Antennenindizes My € {1,2,..., My }. Die durch Mg indizier-
ten Antennenelemente konnten im Folgenden direkt abgeschaltet wer-
den. Allerdings wiirde dies die mit dem SIC-Algorithmus berechneten
optimalen Beamformingvektoren verdndern und somit die Gesamtcha-
rakteristik verzerren. Deshalb wird der SIC-Algorithmus nochmals mit
einer aktualisierten Auswahlmatrix S ausgefiihrt, welche die Abschal-
tung der in Mg identifizierten Antennenelemente beriicksichtigt. Dies
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erfolgt, indem die durch Mg indizierten Zeilen der Auswahlmatrix Sy
zu Null gesetzt werden. Die aktualisierte Auswahlmatrix lautet

~ {Sk(m, ) ,m € Mant\Moff (4 104)

Sk(m,-) =
k( ’) OIXMsub,k ,mEMoff

fir allem € {1,..., Mot} und k € {1,..., K}.

4.2.3 Subarray-basierte hybride Beamformingsysteme mit
zusatzlichen Freiheitsgraden

Eine Steigerung der maximal erreichbaren Ubertragungsrate von SBHB-
Systemen ist durch das Einfligen zusétzlicher Freiheitsgrade in Form von
Phasenschiebern innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks mog-
lich [ERMT18 ERLMZ18,254,255]. Hierfiir muss also nicht die Anzahl
an Antennen oder die Anzahl an Digitalkanélen verdndert werden. Die
zusétzlichen Freiheitsgrade erhélt man allerdings auf Kosten einer Er-
héhung des Hardwareaufwandes und der Schaltungskomplexitét inner-
halb des analogen Beamformingnetzwerks. Im Detail bedeutet dies, dass
ausgehend von einer SBHB-Architektur Digitalkanéle nicht langer aus-
schlielich mit ihrem eigenen Subarray verbunden sind, sondern dartiber
hinaus tiber zusédtzliche Phasenschieber Zugriff auf Antennenelemente
anderer Subarrays bekommen. Hierbei spricht man von einem Uberlap-
pen der Subarrays, die im Folgenden, basierend auf der englischen Be-
zeichnung Quverlapped Subarray-based Hybrid Beamforming Architectu-
res (OSBHB) [256], OSBHB-Architekturen genannt werden. Das Prin-
zip der OSBHB-Architektur ist beispielhaft in Abbildung 4.4 fir das
einseitige Uberlappen zweier Subarrays aufgezeigt. Weitere schaltungs-
technisch einfach realisierbare Moglichkeiten zur Uberlappung benach-
barter Subarrays finden sich in [ERM*18]. Fiir eine einseitige Verkniip-
fung zweier benachbarter Subarrays ist also ein zusétzlicher Phasenschie-
ber sowie ein zuséitzlicher Leistungsteiler und -kombinierer notwendig.
Fir eine beidseitige Verkniipfung zweier benachbarter Subarrays wer-
den dementsprechend zwei zusétzliche Phasenschieber sowie zwei zu-
satzliche Leistungsteiler und -kombinierer benotigt. Die Anzahl hinzu-
gefiigter Freiheitsgrade lasst sich bis zu einer vollstédndigen Verbindung
aller Digitalkanéle mit allen Antennenelementen steigern. Das Ergebnis
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entspricht der in Abbildung 4.2 dargestellten vollstandig verbundenen
hybriden Beamformingarchitektur. Wie die spéteren Untersuchungen
zeigen, ldsst sich tiber das Einfiigen zusétzlicher Freiheitsgrade zwischen
der maximal erreichbaren Datenrate und der Komplexitéit des analogen
Beamformingnetzwerks abwégen.

Erweiterter OSA-Algorithmus

Fiir die Berechnung der Beamformingmatrizen wird der von Song et al.
in [256] prasentierte Uniform Low Rank Sparse Recovery Algorithmus
auf zweidimensionale Antennenarrays erweitert. Dieser wird im weiteren
Verlauf als OSA-Algorithmus bezeichnet. Der OSA-Algorithmus folgt
einer koordinierten Beamformingprozedur zwischen Sender und Emp-
fanger, mit dem Ziel der Maximierung des gesamten effektiven Anten-
nenarraygewinns basierend auf der Greedy Truncated Power (GTP)-
Methode. Fiir die Ausfithrung des Algorithmus wird die vollstandige
Kenntnis iiber die komplexe MIMO-Kanalmatrix H vorausgesetzt. Des
Weiteren wird ausschliefflich die Bestimmung der analogen Beamfor-
mingmatrizen betrachtet, da diese ausschlaggebend fir die Ausbildung
der Strahlformung sind. Das Maximierungsproblem besitzt nach [256]
die Form

max

wi HF H }

(4.105)
unter der Bedingung das FfpFrp = Iy, und WHWrr = Iy,
erfillt werden. Im Folgenden wird wie in den vorherigen Abschnitten
0.B.d.A. eine hybride Beamformingarchitektur ausschliefllich am Sender

1 1
1 r® {.E}_<1 D_[E'F__®_\}|\ !
— DAHRE HH - : 1 : [ HAH o
LO—te|  Bio/]
Fgp Frp (1}:) (i) Wrr : Wgs
— DAFRSHT o et ]| [P OO

Abbildung 4.4: Blockdiagramm der OSBHB-Architektur mit einer einseitigen Uber-
lappung zweier Subarrays am Sender und Empfanger.
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angenommen. Am Empfanger wird von einer volldigitalen Architektur
ausgegangen, d.h. es gilt Nany = Naig. Somit muss keine Optimierung
der Beamformingmatrix am Empfinger erfolgen, da diese direkt, wie in
Gleichung (2.18) in Abschnitt 2.1.2 beschrieben, anhand der Singulér-
wertzerlegung bestimmt werden kann. Fiir den Sender ergibt sich die
analoge Beamformingmatrix zu Fry = [f1, ..., fa,,, ] mit den Vektoren
f; € CManexl fiir d € {1,..., Mgig}. Dabei besitzt der d-te Beamfor-
mingvektor f; genau Mogyb ¢ Eintrége ungleich Null an den Zeilenindi-
zes Mosub,q. Diese Zeilenindizes repréisentieren die Indizes der Anten-
nenelemente, mit denen der d-te Digitalkanal verbunden ist. Dadurch
gilt Mogub,a & Mant. Fiir die Représentation dieser Struktur wird die
bindre Auswahlmatrix O € BMene*Maic it B € {0,1} zu

011 012 .. 01 My,
021 022
o=| . _ (4.106)
OMant,1 <o+ OMane,Maig

definiert, mit den Eintridgen o,, 4 € {0,1} ¥m,d. Die Matrix besitzt,
identisch zur analogen Beamformingmatrix F'rp, nur Eintrdge ungleich
Null an den Indizes Mgup,q Vd. Zur Quantifizierung zusétzlich hinzu-
gefiigter Freiheitsgrade verglichen mit der SBHB-Architektur kann der
sogenannte Uberlappungsgrad [ERLMZ18]

Mane Maig

O=(>> oma| — M (4.107)

m=1 d=1

definiert werden. Im Minimalfall findet keinerlei Uberlappung der Sub-
arrays statt, d.h. es ergibt sich eine SBHB-Architektur. Somit gilt in
diesem Fall O, = 0. Das andere Extrem stellt die vollstandig ver-
bundene hybride Beamformingarchitektur dar. Es gilt dabei Opax =
(Mdig - 1)Mant-

Das in Gleichung (4.105) beschriebene Maximierungsproblem ergibt sich
aus Sicht des Senders zu [256]

t {FH HY'HF } 4.108
Ay, AP H T H P o
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Tabelle 4.4: OSA-Algorithmus unter Verwendung der GTP-Methode nach Song et
al. [256].

OSA-Algorithmus:

Eingangsdaten: H, O = [01,...,0n,,]

1:

2: Initialisierung: Frr = O, x My, P1 = HY'H
3: Fiird=1,..., Mg,

4 Initialisiere ¢ = 1 und ?d,o =04

5: Tue

6 fi0=Pafoi1/|Pafai-1]2

7

8

9

fo,=f4:® 04
1=1+1
Solange H.f‘d,i - ‘fd,ileQ > Zund i < imax
Mant

10: £ = 04614005 © 04 mit 6g = 1/1/3 M 0,, 4
11:  Ersetze die k-te Spalte von Fry mit fy

12: Py = (IMant —fd,i?gi/n?d,i”%) P,

13: Ende

14: Ausgabe: Frp

welches einem Eigenwertproblem mit spérlichen Eintragen (engl. Sparse
FEigenvalue Problem) entspricht. Dieses kann wie in [257] gezeigt mittels
der GTP-Methode gelost werden. Dabei wird schrittweise ein gentigend
guter Beamformingvektor f; in einem iterativen Prozess ermittelt. Die
GTP-Methode zur Bestimmung der analogen Beamformingmatrix am
Sender ist in Tabelle 4.4 in Form eines Pseudocodes beschrieben. Aus-
gehend von einem Startvektor f‘d,o =osund P =H HH wird schritt-
weise der d-te Beamformingvektor, mit den in den Zeilen 6 bis 7 ge-
zeigten Berechnungsvorschriften f'd,i = Pdf‘d,i_l/||Pd.f"d7i_1 ||l2 und f'dJ- =
f’dﬂ- ® 04, angepasst. Dabei entspricht o4 € CMant*! dem k-ten Spalten-
vektor der zuvor definierten Auswahlmatrix O = [0y, ..., 0p,,]. Dieser
Auswahlvektor erzwingt somit die durch die Verschaltung innerhalb der
analogen Beamformingmatrix vorgegebenen physikalischen Einschran-
kungen. Die Schleife wird abgebrochen sobald diese konvergiert, d.h. sich
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der gefundene Beamformingvektor fdﬂ- mit weiteren Durchldufen nicht
weiter mafigeblich dndert. Es gilt als Abbruchkriterium ||'fd7¢—f'd,i,1 Il2 <
=, wobei ein geniigend geringer Schwellwert = € R festgelegt wird [256].
Fiir den Fall, dass der Algorithmus nicht konvergiert, wird in der pro-
grammiertechnischen Umsetzung zusétzlich die maximale Anzahl an Ite-
rationen auf einen festen Wert i, begrenzt. Nach Abbruch der Schleife
werden nur die Phasenwerte des bestimmten Beamformingvektors .fdyz-
weiter verwendet, da von keiner Moglichkeit zur Amplitudengewichtung
im analogen Beamformingnetzwerk ausgegangen wird. Es folgt [256]

£, = 64e’“%2i @ oy (4.109)
mit dem Faktor zur Leistungsnormierung

[ e — (4.110)

Abschlieend wird vor der Suche des d + 1-ten Beamformingvektors der
Beitrag von fy; von der quadratischen Matrix

Par = (Dat, — Ty /IE0ill3) Pa (4.111)
entfernt.

Modifizierter SIC-Algorithmus fiir OSBHB-Architekturen

Neben dem vorgestellten OSA-Algorithmus kann ebenfalls der in Ab-
schnitt 4.2.1 vorgestellte SIC-Algorithmus angepasst werden. Hierfir
wird die Auswahlmatrix S} aus Gleichung (4.80) an die Hardwareein-
schrankungen bzw. die zusétzlich hinzugefiigten Freiheitsgrade ange-
passt. Anschliefend erfolgt die Konstruktion der Beamformingmatrix
identisch zu Tabelle 4.2, unter Anpassung der Leistungsnormierung.
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4.3 Energieeffizienz hybrider
Beamformingarchitekturen

Die beiden wichtigsten Kriterien zur Bewertung verschiedener Beam-
formingarchitekturen stellen die maximal erreichbare Ubertragungsrate
und die Energieeffizienz dar. Die Energieeffizienz

E = R/P, (4.112)

in Bit/J/Hz ergibt sich aus dem Verhéltnis von der maximal erreichba-
ren Ubertragungsrate R zu dem dafiir benétigten Gesamtleistungsver-
brauch Pyes. Dariiber hinaus lasst sich unter Einbeziehung der System-
bandbreite Bs der Energieaufwand pro tibertragenem Bit

J = Pges/(R - By) (4.113)

in J/Bit berechnen. Die nachfolgenden Beschreibungen werden 0.B.d.A.
aus Sicht eines Sendesystems aufgestellt. Der Gesamtleistungsverbrauch
des Sendesystems lédsst sich nach [85] in einen allgemeinen Leistungsver-
brauch P., der fiir alle Architekturen identisch ist, und einen von der
gewahlten Architektur abhéngigen Anteil P, aufteilen. Es gilt somit
Pyes = P. + P,. Der allgemeine Leistungsverbrauch P, ergibt sich unter
anderem aus der Summe der Sendeleistung und der benétigten Leistung
zur Generierung des LO-Signals, die fiir alle Architekturen als identisch
angenommen werden kénnen. Der variable Leistungsverbrauch lasst sich
weiter unterteilen in

P, = MuyiyPaig + My Pya + My Pog + MacPac . (4.114)

Dabei entsprechen Mgj, und Fgjs der Anzahl bzw. dem Leistungsver-
brauch der Digitalkanéle, Mps und Py der Anzahl bzw. dem Leistungs-
verbrauch der Phasenschieber, M, und Py, der Anzahl bzw. dem Leis-
tungsverbrauch der Verstédrker innerhalb eines HF-Kanals nach dem
analogen Beamformingnetzwerk sowie Mg, und Py der Anzahl bzw.
dem Leistungsverbrauch der 1:2-Leistungsteiler und -kombinierer. Der
Leistungsverbrauch der Phasenschieber, Leistungsteiler und -kombinierer
muss insbesondere die zusétzlich benétigte Leistung beriicksichtigen, die
fiir einen weiteren Verstarker aufgebracht werden muss, um die hinzu-
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gekommenen HF-Verluste der Komponenten zu kompensieren. Ebenso
missen aus Griinden der Fairness die gegebenenfalls zusétzlich entstan-
denen Leitungsverluste innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks
im Vergleich zu einer volldigitalen Architektur berticksichtigt werden.
Fiir die volldigitale Architektur als Referenz ergibt sich die Energieeffi-
zienz zu R
Evp = vD , 4.115
Pc+Mant(Pdig+Ppa) ( )
wobei die Anzahl an Digitalkanélen der Anzahl an Antennenelementen
entspricht. Fir die SBHB-Architektur resultiert die Energieeffizienz zu

_ Rsp
B Pc + Mdigpdig + Mchdc + Mant(Pps + Ppa)

Esp (4.116)

mit Mqc = Maig(Msub — 1) Leistungsteilern sowie My, Phasenschiebern
und Leistungsverstiarkern. Wie bereits beschrieben, gilt fiir praktische
Realisierungen Mgig < Mane, sodass die Energieeffizienz im Vergleich
zur volldigitalen Architektur erhoht wird. Hierfiir diirfen allerdings in
keinem Fall die Reduktion der erreichbaren Ubertragungsrate durch die
SBHB-Architektur Ryvp — Rgp und die zusatzlichen Verluste durch die
benotigten Leistungsteiler und Phasenschieber MqcPac + Mant Pps die
gewonnene Energieeinsparung iiberwiegen. Ob dies gelingt, hingt dabei
mafgeblich vom Leistungsverbrauch eines einzelnen Digitalkanals, dem
damit zusammenhédngenden Leistungsverbrauch der Hardware zur di-
gitalen Signalverarbeitung sowie der schaltungstechnischen Umsetzung
der Phasenschieber und Leistungsteiler ab.

Unter Beriicksichtigung von Schaltern innerhalb der SBHB-Architektur
reduziert sich abhéngig von dem gewahlten Abschaltfaktor die Anzahl
aktiver Phasenschieber und Leistungsverstarker um M,g. Somit kann in
Zeiten geringer Mobilfunkzellauslastung, d.h. in Zeiten in denen nicht
die maximal erreichbare Ubertragungsrate benétigt wird, der Leistungs-
verbrauch reduziert werden. Hiermit kann bis zu einem gewissen Grad
die Energieeffizienz erhoht werden. Fiir das Abschalten beliebiger An-
tennenelemente ergibt sich die Energieeffizienz zu

Rsw
Eow = 4.117
W Pc + MdigPdig + MdCPdC + Mps(Pps + Ppa) ( )

97



4 Hybride Beamformingarchitekturen und -algorithmen

mit Mae = Maig(Mgur, — 1) Leistungsteilern und Mps = Many — Mog
Phasenschiebern und Leistungsverstarkern. Der Leistungsverbrauch re-
duziert sich demnach um Mog(Pys + Ppa) im Gegensatz zur SBHB-
Architektur. Gleichzeitig reduziert sich aber auch die maximal erreich-
bare Ubertragungsrate Rgw im Gegensatz zu Rsp in Abhingigkeit des
Abschaltfaktors.

Fir die SBHB-Architektur mit iiberlappenden Subarrays miissen die
zusédtzlichen Phasenschieber, Leistungsteiler sowie Leistungskombinie-
rer beriicksichtigt werden. Es ergibt sich die Energieeffizienz zu

N Ros
P, + Maig Paig + MacPac + (Mans + O)PPS

Eos (4.118)

mit der Gesamtanzahl an 1:2-Leistungsteilern und -kombinierern My, =
Maig(Mgur, — 1) + 20. Dabei ist O der in Gleichung (4.107) definierte
Uberlappungsgrad, der die zusitzliche Anzahl hinzugefiigter Freiheits-
grade angibt. Der zusétzliche Leistungsverbrauch von 20P;. + OP,
erméoglicht hierbei die Steigerung der erreichbaren maximalen Uber-
tragungsrate um Rpg — Rgp. Aufgrund des erhohten Hardwareauf-
wands und Leistungsverbrauchs reduziert diese architektonische Lo-
sung womdglich die Energieeffizienz im Vergleich zur klassischen SBHB-
Architektur.

Anhand der prasentierten Gleichungen kann die Energieeffizienz der
einzelnen hybriden Beamformingarchitekturen verglichen werden. Diese
wird mafigeblich durch die hardware-technische Realisierung und Ver-
schaltung der einzelnen Komponenten beeinflusst. Als eine der wich-
tigsten Kenngroflen von Kommunikationssystemen ist die Steigerung
der Energieeffizienz durch geeignete hybride Beamformingalgorithmen
derzeit Gegenstand der Forschung [258-260].

4.4 \Vergleich hybrider
Beamformingarchitekturen

Zur Analyse und zum Vergleich der einzelnen hybriden Beamforming-

architekturen werden im Folgenden das in Abschnitt 2.2.4 vorgestellte

pfadbasierte Kanalmodell sowie die in Kapitel 3 gewonnenen Kanal-
messdaten verwendet. Als Bewertungskriterium fir die Leistungsfidhig-
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Abbildung 4.5: Blockdiagramm des Ablaufs der Analyse verschiedener hybrider Be-
amformingarchitekturen und -algorithmen.

keit dient die 10 %-Ausfallkapazitiat. Aufgrund der Verkniipfung zwi-
schen den einzelnen Algorithmen und der hybriden Beamformingarchi-
tekturen sind die Hardwareeinschrinkungen innerhalb des jeweiligen Al-
gorithmus beriicksichtigt. Eine Ubersicht iiber den Ablauf der Analyse
ist in Abbildung 4.5 gezeigt.

4.4.1 Numerische Analyse mittels PBCM

Fiir die numerische Analyse werden mittels des PBCM jeweils 1000 Ka-
nalmatrizen mit gleichverteilten Einfalls- und Austrittswinkeln mit den
in Tabelle 4.5 gegebenen Simulationsparametern erzeugt. Der Empfin-
ger reprisentiert dabei eine Mobilfunkbasisstation mit der entsprechend
gewdhlten hybriden Beamformingarchitektur und N,,; = 16 x 16 An-
tennen. Der Einfallswinkelbereich wird in Azimut auf 120° und in Ele-
vation auf 90° eingeschrinkt. Als Elementcharakteristik wird das Simu-
lationsergebnis der in Abschnitt 3.2.1 verwendeten Patchantenne ver-
wendet. Die Anzahl an Digitalkandlen wird entweder auf Ngjg = 2 x 2
oder Ngiz = 4 x 4 festgelegt. Aus Grinden der Einfachheit wird ei-
ne an die Anzahl der Digitalkanile am Empfinger angepasste volldi-
gitale Sendearchitektur eingesetzt. Die Anzahl an Antennen und Di-
gitalkanédlen am Sender ergibt sich somit zu May, = Majz = 2 x 2
bzw. My = Maig = 4 x 4. Der Sender reprasentiert einen Mobilfunk-
teilnehmer, weshalb als Richtcharakteristik ein isotroper Kugelstrahler
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angenommen wird. Der Winkelbereich der AoDs ist somit nicht einge-
schrankt.

Zunéchst soll die Leistungsfahigkeit der SBHB-Architektur analysiert
werden. In Abbildung 4.6 ist dazu die 10 %-Ausfallkapazitit Rjgy
iiber dem SNR aufgetragen. Als obere Schranke der Leistungsfihigkeit
dient die 10 %-Ausfallkapazitidt einer volldigitalen Architektur (VD)
am Empfénger mit Nan = Naijz = 16 X 16 Antennen und Digitalkané-
len. Als untere Schranke der Leistungsfihigkeit dient zum einen eine
volldigitale Architektur mit der Anzahl an Digitalkanilen der SBHB-

Tabelle 4.5: Simulationsparameter

Bezeichnung Symbol Wert,
PBCM

Anzahl der Kanalrealisierungen Nye 1000
Tréagerfrequenz fe 28 GHz
Anzahl der Ausbreitungspfade IV, 16

Sender - Mobilfunkteilnehmer

Architektur Volldigital

Antennen Mo 2x2/4x4
Digitalkanéle Maig 2x2/4x4
Antennencharakteristik Isotrop

Elementgewinn Gy 0dBi
Elementabstand do T A/2
AoD-Bereich in Azimut Py 360°
AoD-Bereich in Elevation Oy 180°
Empfianger - Mobilfunkbasisstation

Architektur Hybrid

Antennen Nant 16 x 16
Digitalkanéle Nuig 2x2/4x4
Auflésung Phasenschieber q 6 Bit
Antennencharakteristik Patchantenne

Elementgewinn GRryx 4,1dBi
Elementabstand dy Rx A/2
AoA-Bereich in Azimut Pry 120°
AoA-Bereich in Elevation ORry 90°
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—%—VD: Ny = 16 x 16 —*— VD: Noy = 16 x 16
v : N =4 x4

40 | | —6—SBHB SIC 16 x 16, Njg = 2 x 2 '3 r Vit = 16 x 16, Ny = 4 x 4
: 16 % 16, Nggg = 2 x 2 < 16 % 16, Ny =4 x 4
> "’ L 16 x 16

Rygy, (bps/Hz)

0 5 10 15 20 25
SNR (dB)

(a) Naig =2x2 (b) Naig =4 x 4

Abbildung 4.6: Vergleich der 10 %-Ausfallkapazitiat iber dem SNR der volldigita-
len Architektur (VD), der SBHB-Architektur unter Verwendung des
SIC- und BA-Algorithmus sowie eines Phased Arrays.

Architektur und zum anderen ein Phased Array mit Nupe = 16 X 16
Antennen. Die Ergebnisse zeigen, dass die 10 %-Ausfallkapazitat der
SBHB-Architektur fiir den SIC-Algorithmus und den BA-Algorithmus
deutlich hinter der 10 %-Ausfallkapazitit des volldigitalen Systems mit
Nant = Ngig = 16 x 16 zuriickbleiben. Dies liegt an der diskutierten
Reduktion an Freiheitsgraden der SBHB-Architektur und der nicht vor-
handenen Moglichkeit einer Amplitudengewichtung. Nichtsdestotrotz
zeigt sich ein deutlicher Gewinn an maximal erreichbarer Ubertragungs-
rate gegeniiber der volldigitalen Architektur mit reduzierter Gréfle so-
wie einer Phased Array-Architektur. Hierbei ist auch ersichtlich, dass
aufgrund des rdumlichen Multiplexverfahrens selbst die volldigitale Ar-
chitektur mit reduzierter Grofle das deutlich grofilere Phased Array be-
ziiglich der maximal erreichbaren Ubertragungsrate ab einem gewissen
SNR schlégt. Dieser Effekt erhéht sich fiir Nqjz = 4 x 4. Beim Vergleich
der beiden SBHB-Algorithmen zeigt der SIC-Algorithmus, insbesonde-
re fiir ein niedriges SNR, eine deutlich hohere 10 %-Ausfallkapazitit im
Vergleich zum BA-Algorithmus.

Wie in Abschnitt 4.2.2 vorgestellt, kénnen in Zeiten geringer Zellaus-
lastung einzelne Antennenelemente abgeschaltet werden, um so den
Leistungsverbrauch der Mobilfunkbasisstation zu senken. Hierfiir wur-
de ein Algorithmus zum intelligenten Abschalten der Antennenelemen-
te mit dem geringsten Beitrag an der Strahlformung entworfen. Das
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Ergebnis des Algorithmus im Vergleich zu einem zufélligen Abschal-
ten von Antennenelementen ist in Abbildung 4.7 gezeigt. Dabei ist
auf der vertikalen Achse die prozentuale Verschlechterung der 10 %-
Ausfallkapazitiat ARygy bezogen auf die SBHB-Architektur dargestellt.
Als untere Schranke ist die Leistungsfihigkeit der volldigitalen Archi-
tektur mit reduzierter Grofle eingetragen, deren Antennenelemente nicht
abgeschaltet werden. Wie erwartet verschlechtert sich die Ausfallkapa-
zitdt bei Erhohung des Abschaltfaktors. Des Weiteren ist die Reduk-
tion der 10 %-Ausfallkapazitit fir das intelligente Abschalten bei wei-
tem nicht so stark ausgepriagt wie dies fiir ein zufélliges Abschalten der
Fall ist. Fiir einen Abschaltfaktor von 18,75% (d.h. 48 abgeschalteten
Elementen), Ngijz = 2 x 2 und einem SNR von 25dB reduziert sich
beispielsweise, bei Verwendung des intelligenten Abschaltalgorithmus,
die 10 %-Ausfallkapazitit um gerade einmal 3% im Gegensatz zu ei-
nem zufilligen Abschalten, welches die 10 %-Ausfallkapazitdt um 9 %
reduziert. An diesem Beispiel wird die Uberlegenheit des prisentierten
Algorithmus deutlich. Ebenso zeigt die durchgefiihrte Analyse, dass im
Fall eines hohen SNRs des Kanals das Abschalten einzelner Antennen-
elemente einen deutlich geringeren Einfluss auf die erreichbare Ubertra-
gungsrate besitzt als fiir den Fall eines niedrigen SNRs. Der Vergleich
von Abbildung 4.7a und 4.7b macht deutlich, dass speziell fiir eine ge-
ringere Anzahl an Digitalkanalen der intelligente Abschaltalgorithmus
die maximal erreichbaren Ubertragungsrate gegeniiber einem zufilligen
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-0 -
< 3
60 | -
R YRR P A S Jo-8N\- o <
%= VD: Ny =2 x 2 AV K -VD: Ny =4 x 4 Q.
—4—Intelligentes Abschalten - SNR = 25 dB Q' —4— Intelligentes Abschalten - SNR = 25 dB »
-80 |- |—@— Zufilliges Abschalten - SNR = 25 dB \ -80 - | —@— Zufilliges Abschalten - SNR = 25 dB g
- ¢ -Intelligentes Abschalten - SNR = 10 dB ° - { - Intelligentes Abschalten - SNR = 10 dB
- O - Zufiilliges Abschalten - SNR = 10 dB - O - Zufiilliges Abschalten - SNR = 10 dB
-100 -100
0 20 10 60 80 100 0 20 10 60 80 100
Abschaltfaktor (%) Abschaltfaktor (%)
(a) Naig =2 x 2 (b) Naig =4 x 4

Abbildung 4.7: Prozentuale Verschlechterung der 10 %-Ausfallkapazitat ARy be-
zogen auf die SBHB-Architektur iiber dem Abschaltfaktor.
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Abbildung 4.8: Vergleich der 10 %-Ausfallkapazitat iiber dem SNR fur SBHB-
Architektur mit Uberlappung von Antennenelementen benachbarter
Subarrays.

Abschalten erhoht. Zuséatzlich liefert das Ergebnis einen Einblick in die
Auswirkungen von defekten HF-Kanilen auf das Gesamtsystem. Bei
massive MIMO-Systemen bestehend aus Hunderten von Antennenele-
menten ist die Wahrscheinlichkeit eines Ausfalls einzelner Leistungsver-
starker und damit gesamter HF-Kanéle nicht vernachléssigbar, womit
eine Folgeabschétzung auf die Leistungsfdhigkeit des Systems von Be-
deutung ist.

Zur Steigerung der erreichbaren Ubertragungsrate kénnen, wie in Ab-
schnitt 4.2.3 eingefiihrt, sogenannte Uberlappungen zwischen den ein-
zelnen Subarrays der SBHB-Architektur eingefiihrt werden. Somit er-
hoht sich durch das Hinzufiigen zusétzlicher Phasenschieber die An-
zahl an Freiheitsgraden und damit auch der Beamforming-Gewinn. Eine
hardware-technisch giinstige Moglichkeit stellt die Uberlappung zwei-
er Subarrays mit benachbarten Antennenelementen dar, da eine sol-
che Verkniipfung die notwendigen Leitungslingen begrenzt und somit
die entstehenden Leitungsverluste moglichst gering hilt [ERM™18]. Zur
Untersuchung der Leistungssteigerung werden fiir Ngjz = 2 x 2 und
Naig = 4 x 4 die jeweils benachbarten Antennenelemente zweier Subar-
rays einseitig und beidseitig tiber Phasenschieber verkniipft. Bei der
Betrachtung der 10 %-Ausfallkapazitit iiber dem SNR in Abbildung
4.8 lohnt sich zunéchst ein Vergleich zwischen dem OSA- und SIC-
Algorithmus ohne zusétzliche Freiheitsgrade O = 0, d.h. fiir eine SBHB-
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Abbildung 4.9: Vergleich der 10 %-Ausfallkapazitat iiber dem SNR fir verschiedene
Uberlappungsgrade.

Architektur. Hierbei zeigt sich eine deutlich héhere maximal erreichba-
re Ubertragungsrate des SIC-Algorithmus, der speziell auf die SBHB-
Architektur optimiert ist. Ebenso zeigt das Frgebnis, dass durch das
Hinzufligen zusatzlicher Freiheitsgrade die 10 %-Ausfallkapazitit wie er-
wartet verbessert werden kann. Der Vorsprung des SIC-Algorithmus
verbleibt auch bei einem Hinzufiigen von Freiheitsgraden, auch wenn
sich die 10 %-Ausfallkapazitat des OSA-Algorithmus durch die zusétz-
lichen Freiheitsgrade bei Ngjz = 2 X 2 deutlich stérker steigert als dies
fiir den SIC-Algorithmus der Fall ist.

Zur Analyse inwieweit sich die 10 %-Ausfallkapazitat durch das Hin-
zufiigen von Freiheitsgraden steigern ldsst, wird fiir das Ergebnis in
Abbildung 4.9a der Uberlappungsgrad schrittweise erhoht. Ausgangs-
punkt ist eine SBHB-Architektur mit Ngj; = 4 x 4. Die Positionen
der Uberlappungen, d.h. welcher Digitalkanal mit welchem Antennen-
element eines anderen Subarrays iiber einen Phasenschieber verbunden
ist, werden in diesem Fall zuféllig ausgewahlt. Dabei ist ebenfalls das Er-
gebnis einer vollstindigen Uberlappung eingetragen. Eine Analyse der
Auswirkungen der raumlichen Position der hinzugefiigten Freiheitsgrade
anhand des OSA-Algorithmus findet sich in [ERLMZ18]. In Abbildung
4.9a ist die Entwicklung der 10 %-Ausfallkapazitdt bei Erhohung des
Uberlappungsgrads fiir den SIC-Algorithmus und in Abbildung 4.9b die
Entwicklung der 10 %-Ausfallkapazitit bei Erhohung des Uberlappungs-
grades fir den OSA-Algorithmus gezeigt. Beide Algorithmen zeigen fiir
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den Fall einer vollstdndigen Verkniipfung aller Digitalkandle mit allen
Antennenelementen beinahe die Leistungsfdhigkeit einer volldigitalen
Architektur. Der verbleibende Abstand ist vorwiegend auf die fehlende
Amplitudengewichtung zuriickzufithren. Das Resultat erlaubt zu sagen,
dass iiber die Anzahl der Freiheitsgrade die erreichbare Ubertragungsra-
te eingestellt werden kann. Es kann also, abhédngig von den Anforderun-
gen an das Kommunikationssystem und dem Szenario, ein Kompromiss
zwischen den Systemkosten und der erzielbaren Ubertragungsrate ge-
funden werden.

4.4.2 l:lntersuchung anhand gemessener
Ubertragungskanale

Zur Verifikation der durch das PBCM ermittelten Ergebnisse werden
die in Kapitel 3 gewonnenen Kanalmessdaten ausgewertet. Die Mess-
daten bestehen aus den insgesamt 164 Messkonstellationen zwischen
der Mobilfunkbasisstation bestehend aus 16 Antennen und der mobilen
Sendeeinheit mit 4 Antennen. Fiir jede der Messkonstellationen wird
circa eine halbe Sekunde der Aufzeichnung ausgewertet, was insgesamt
4000 Kanalmatrizen pro Messkonstellation entspricht. Insgesamt wird
im Folgenden also eine Statistik iiber N, = 1644000 = 656000 Kanal-
matrizen gebildet. Ebenso dient das berechnete MER jeder Kanalmatrix
als Quasi-SNR fur die folgende Berechnung der maximal erreichbaren
Datenrate.

In Abbildung 4.10a ist die 10 %-Ausfallkapazitét fiir die volldigitale Ar-
chitektur, die SBHB-Architektur und die eines Phased Arrays iiber dem
MER aufgetragen. Hierbei findet eine Auswertung fiir Ngjz = 4 mit
zwei und vier parallel iibertragenen Datenstromen statt, d.h. K = 2
und K = 4. Vergleicht man fiir die volldigitale und SBHB-Architektur
das Ergebnis fir K = 2 mit dem fiir K = 4, so zeigt sich, dass fir
ein geringes SNR zunichst die erreichbare Ubertragungsrate fiir K = 2
hoher liegt als die fiir K = 4. Fiir ein geringes SNR ist es folglich
sinnvoll, den Beamforming-Gewinn auf weniger Ausbreitungspfade auf-
zuteilen, da ansonsten ein Teil der Sendeleistung in Ausbreitungspfa-
de investiert wird, die zu stark geddmpft sind und somit im Rauschen
versinken. Aus dem selben Grund liefert die Phased Array-Architektur
fiir sehr niedrige SNRs zunéchst eine hohere 10 %-Ausfallkapazitéit als
die SBHB-Architektur. Betrachtet man die SBHB-Architektur, so zeigt
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der SIC-Algorithmus, wie bereits innerhalb der PBCM Simulationen
nachgewiesen, eine hohere erreichbare Ubertragungsrate als der OSA-
Algorithmus.

Als néchstes wird in Abbildung 4.10b eine direkte Verbindung zwischen
der Simulation mittels des PBCM und der Auswertung der aufgezeich-
neten Messdaten hergestellt. Hierfiir werden die Simulationsparameter
des PCBM an das Messszenario angepasst. Es verandert sich also zu den
Simulationsparametern aus Tabelle 4.5 der Antennenabstand am Sender
und die Richtcharakteristik. Als Elementcharakteristik am Sender wird
das mittels der Software CST Microwave Studios erzielte Simulationser-
gebnis der Monopolantenne verwendet. Dariiber hinaus werden die AoA
auf 60° und die AoD auf 40° in Elevation reduziert. Der Winkelbereich
in Azimut bleibt identisch zu den Simulationen. Das Ergebnis der Si-
mulation fiir die volldigitale Architektur und den SIC-Algorithmus mit
Naig = 4 zeigt eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen dem PBCM
und den ausgewerteten Messdaten. Dies bedeutet, dass das PBCM eine
gute erste Einschitzung iiber die maximal erreichbare Ubertragungsrate
liefert.

Die Resultate fiir das Abschalten einzelner Antennenelemente auf Sei-
ten der Mobilfunkbasisstation sind in Abbildung 4.11 fiir Ngijz = 2
und Ngjz = 4 dargelegt. Das Ergebnis zeigt die deutliche Uberlegen-
heit des intelligenten Abschaltalgorithmus gegeniiber dem zufélligen Ab-
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Abbildung 4.10: 10 %-Ausfallkapazitat iiber dem MER fiir verschiedene Architektu-
ren und Algorithmen.
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Abbildung 4.11: Prozentuale Verschlechterung der 10 %-Ausfallkapazitit ARy, be-
zogen auf die SBHB-Architektur tiber dem Abschaltfaktor unter
Verwendung der gemessenen Kanalmatrizen.
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Abbildung 4.12: Vergleich der 10 %-Ausfallkapazitéit iiber dem MER fiir unterschied-
liche Uberlappungsgrade.

schalten einzelner Empfangszweige. Hervorzuheben ist, dass sich fir
ein Abschalten von 12,5%, d.h. 2 der 16 Antennenelemente, die 10 %-
Ausfallkapazitdt um gerade einmal 2,2% fiir Ngig = 2 und 3,2% fir
Naig = 4 verschlechtert. Im Gegensatz dazu liegt die Verringerung der
10 %-Ausfallkapazitit bei einem zufélligen Abschalten fiir einen Ab-
schaltfaktor von 12,5% der Empfangszweige bei 7,2% fir Ngjz = 2
und Ngig = 4.
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Zur Untersuchung der hybriden Architekturen mit {iberlappenden Sub-
arrays werden wie fiir das PBCM in Abbildung 4.9 zufillig gewéhl-
te Freiheitsgrade eingefligt. Die Entwicklung der 10 %-Ausfallkapazitét
iiber dem MER ist in Abbildung 4.12a fiir Ng;; = 2 und in Abbildung
4.12b fiir Ngijg = 4 dargestellt. Die Ausfallkapazitéten ergeben sich in
diesem Fall anhand der statistischen Auswertung aller Messdaten.Auch
die Auswertung der Messdaten verifiziert die Steigerung der erreichba-
ren Ubertragungsrate durch das Hinzufiigen von Freiheitsgraden. Fiir
eine vollstdndige Verkniipfung aller Digitalkanéile und allen Antennen-
elementen bleibt der SIC-Algorithmus, wie in der PBCM-Simulation,
ein gutes Stiick hinter der 10 %-Ausfallkapazitat einer volldigitalen Ar-
chitektur. Nichtsdestotrotz konnte hiermit auch anhand echter Kanal-
messungen nachgewiesen werden, dass der Einsatz zusétzlicher Pha-
senschieber und somit Freiheitsgrade zu einer Verbesserung der 10 %-
Ausfallkapazitat fithrt.

4.4.3 Effizienzbetrachtung des MIMO-Demonstrators

Abschlieffend wird die Energieeffizienz der Energieaufwand pro Bit der
einzelnen Architekturen basierend auf den in Abschnitt 4.3 présentierten
Gleichungen betrachtet. Hierfiir miissen zunéchst geeignete Hardware-
komponenten ausgewdhlt werden. Als Grundlage dienen die kommer-
ziell verfiigharen Komponenten des in Kapitel 3 vorgestellten MIMO-
Kanalmesssystems. Die Systembandbreite liegt bei 100 MHz. Abbildung
4.13 zeigt hierzu das Blockdiagramm fiir einen Kanal einer volldigitalen
Architektur und einer SBHB-Architektur. Eine Liste der ausgewéhlten
Komponenten und ihren Leistungsverbrauch findet sich in Tabelle 4.6.
Der allgemeine Leistungsverbrauch des Systems

P, = Py + Py + Preo = 16,1 W (4.119)

setzt sich zusammen aus dem Leistungsverbrauch zur Kiihlung mittels
einem Peltier-Elements Py = 12,8 W und Liifter P, = 2W zur Kih-
lung des HF- Frontends und dem Leistungsverbrauch zur Erzeugung des
LO-Signals Pye, = 1,3W. Muss das LO-Signal auf mehrere Pfade auf-
geteilt werden, so muss ein zusétzlicher Vorverstirker eingesetzt wer-
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Abbildung 4.13: Blockdiagramme der Architekturen mit den Bezeichnungen der ver-
wendeten Bauteile. TP: Tiefpass, BP: Bandpass, DA: Treiberver-
starker, PA: Leistungsverstarker.

den. Der zusétzliche Vorverstéirker besitzt einen Leistungsverbrauch von
P, = 375 mW womit der allgemeine Leistungsverbauch auf

P. = Py + Py + Poco + Pa = 16,5W (4.120)

ansteigt. Der Leistungsverbrauch zur Analog-Digital-Wandlung, der di-
gitalen Signalverarbeitung im Basisband und der Zwischenfrequenzver-
arbeitung wird anhand des verwendeten SDRs vom Typ USRP X310
abgeschétzt. Das SDR besteht aus zwei Kanélen und besitzt laut Her-
steller einen Leistungsverbrauch 45 W, wodurch sich ein Leistungsver-
brauch von 27,5W pro Digitalkanal ergibt. Pro Digitalkanal kommt
der Leistungsverbrauch des Mischers Pix = 112mW sowie eines Trei-
berverstarkers Py, = 292mW hinzu. Dariiber hinaus wird vor jedem
Antennenelement ein Leistungsverstarker mit einer Ausgangsleistung

am 1 dB-Kompressionspunkt von P1IB = 27 dBm verwendet, der einen
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Tabelle 4.6: Liste der Komponenten und ihrem Leistungsverbrauch. AD: Analog De-
vices. ER: Ettus Research, a National Instruments Brand

Typ Bezeichnung Hersteller  Leistungsverbrauch  Ref.

Peltier-Element TEC1-12706 AD Py = 12,8W [261]
Lufter Xilence A200 AD Py =2W [262]
Lokaloszillator HMCS07LP6CE AD Poco = 1322 mW [263]
LO-Verstiarker ADLS&150 AD P, =375 mW [264]
USRP X310 ER Pusrp = 27,5 W [265]
Mischer (ZF—HF) HMC264LC3B AD Prix = 112mW [266]
Treiberverstarker HMC751LC4 AD Pya = 292 mW [267]
Leistungsverstirker HMC863ALC4 AD Ppa = 1925 mW [268]
Phasenschieber TGP2100 Qorvo Pps = 5mW [269]

Leistungsverbrauch von P,, = 1925mW aufweist. Der Leistungsver-
brauch des fiir die SBHB-Architektur ausgewéihlten Phasenschiebers ist
vernachlassigbar gering, allerdings muss der Transmissionsverlust des
Verstarkers von 7dB und die durch die Leistungsteiler entstehenden
Verluste durch einen zusétzlichen Treiberverstarker vor jedem Subarray
ausgeglichen werden. Fir eine volldigitale Architektur mit M,,; = 16
Antennen und Digitalkanélen ergibt sich ein Gesamtleistungsverbrauch
von

Pyp = P, + My (Pusrp + Pumix + Paa + Ppa) = 493,8 W (4.121)

der fiir eine SBHB-Architektur mit Mg, = 4 Digitalkanélen und My, =
16 Antennen auf circa ein Drittel reduziert werden kann
PSB = Pc + Mdig(Pusrp + Pmix + 2Pda) + Mant(Pps + Ppa)

(4.122)
= 1602 W .

Dabei entfallen nur 15 % des Gesamtleistungsverbrauchs auf das analoge
Beamformingnetzwerk, was ein Vergleich mit einer volldigitalen Archi-
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Abbildung 4.14: Untersuchung der Energieeffizienz.

tektur reduzierter GroéBe mit Mg, = 4 Antennen und Digitalkanélen
zeigt

Py = P. 4 Maig(Pusrp + Punix + Paa + Ppa) = 135,8W . (4.123)

Im Fall einer Abschaltung von M, Antennen wird der Leistungsver-
brauch im Vergleich zur SBHB-Architektur um den Faktor Mog(Pps +
P,,) reduziert, wodurch sich die Formel zur Berechnung des Gesamt-
leistungsverbrauchs zu

Psw = pc+Mdig(Pusrp+Pmix+2pda)+(Mant_Moff)<Pps+Ppa) (4124)

ergibt. Beruhend auf dem Leistungsverbrauch der einzelnen Komponen-
ten, einer Systembandbreite von 100 MHz und der in diesem Abschnitt
berechneten maximal erreichbaren Ubertragungsrate erfolgt eine Ab-
schitzung des Energieaufwands in Joule pro Bit. Abbildung 4.14a zeigt
den Energicaufwand iiber dem MER fiir die volldigitale Architektur,
die SBHB-Architektur und ein Phased Array. Fir das Phased Array
kann dabei auf den LO-Vorverstarker verzichtet werden, wodurch der
Gesamtleistungsverbrauch zu

Ppu = P. + Pugp + Prix + 2Paa + Mant(Pps + Ppa) = 60,7W (4.125)
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resultiert. Hierbei werden die zwei Treiberverstérker vor dem Vertei-
lungsnetzwerk als ausreichend angenommen. Fiir alle betrachteten Ver-
fahren sinkt der Energieaufwand bzw. steigt die Energieeffizienz mit
steigendem MER aufgrund der héheren maximal erreichbaren Ubertra-
gungsrate. Das Phased Array ist aufgrund der energiesparenden Pha-
senschieber am Energieeffizientesten. Ebenso ist die SBHB-Architektur
der volldigitalen Architektur gegentiber iiberlegen. Der niedrigere Ener-
gieaufwand pro Bit ist hierbei auf die geringere Anzahl an Digitalkané-
len zuriickzufithren. Fiir die SBHB-Architektur wird als néchstes ein
Vergleich des Energieaufwands iiber dem Abschaltfaktor zwischen dem
intelligenten Abschaltalgorithmus und einem zufalligen Abschalten von
Antennenelementen aufgestellt. Das Ergebnis in Abbildung 4.14b zeigt,
dass fiir den intelligenten Abschaltalgorithmus der Energieaufwand pro
Bit zunéchst iiber dem Abschaltfaktor abnimmt bevor dieser wieder
steigt. Die Einsparung an Energie tiberwiegt also zunéchst den Verlust
an Ubertragungsrate. Fiir ein zufilliges Abschalten steigt der Energie-
aufwand pro Bit iiber dem Abschaltfaktor kontinuierlich.

Die erzielten Resultate geben einen ersten Hinweis auf die Energieef-
fizienz von hybriden Beamformingsystemen. Es ist zu beachten, dass
die Energieeflizienz bzw. der Energieaufwand pro Bit maflgeblich von
den ausgewahlten Hardwarekomponenten abhéngt und somit fiir jedes
System individuell untersucht werden muss. Hierfiir sind effiziente und
energiesparende HF-Komponenten sowie ressourcenschonende Algorith-
men zur digitalen Signalverarbeitung erforderlich.

4.5 Zusammenfassung zu Kapitel 4

Das hier prasentierte Kapitel beschreibt Realisierungsmoglichkeiten
hybrider Beamformingarchitekturen mit einer niedrigen Komplexitét
und stellt entsprechend an die Architektur angepasste Algorithmen
zur Strahlformung vor. Wie in diesem Kapitel diskutiert, stellt die
SBHB-Architektur aufgrund ihrer geringeren Komplexitit gegeniiber
einer volldigitalen Architektur eine besonders kosten- und energieeffi-
ziente Moglichkeit zur Realisierung von massive MIMO-Systemen dar.
Zur Strahlformung kann abhéngig von den vorhandenen Kanalinfor-
mationen der SIC-Algorithmus oder der in dieser Arbeit entwickelte
BA-Algorithmus dienen. Zwar verliert der BA-Algorithmus im Rennen
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um die maximal erreichbare Ubertragungsrate, benétigt aber im Gegen-
satz zum SIC-Algorithmus ausschliefllich die dominanten Einfalls- und
Austrittswinkel am Empfanger bzw. Sender als Eingangsparameter. Die
Kosten- und Energieersparnis der SBHB-Architektur durch den Einsatz
eines analogen Beamformingnetzwerks wird auf Kosten einer reduzier-
ten maximal erreichbaren Ubertragungsrate gegeniiber der volldigitalen
Architektur realisiert. Als weiteres entscheidendes Bewertungskriterium
der Architekturen kénnen die aufgestellten analytischen Gleichungen
der Energieeffizienz dienen. Anhand dieser kann bewertet werden, wie
sinnvoll der Einsatz einer hybriden Beamformingarchitektur in dem ge-
wiinschten Einsatzszenario ist. Ebenso muss sich zeigen, wie schaltungs-
technisch effizient bzw. verlustfrei das analoge Beamformingnetzwerk in
zukiinftigen Systemen realisiert werden kann. Des Weiteren zeigen die
prasentierten Untersuchungen, dass durch das Hinzufligen von zusétz-
lichen Freiheitsgraden, die maximal erreichbare Ubertragungsrate an
den Bedarf des Einsatzszenarios angepasst werden kann. Die zusétz-
lichen Freiheitsgrade werden in der OSBHB-Architektur iiber Phasen-
schieber innerhalb des analogen Beamformingnetzwerks erreicht, welche
die einzelnen Digitalkanile mit Antennenelementen anderer Subarrays
verkniipfen. Die numerischen sowie messtechnischen Ergebnisse bewei-
sen, dass der in dieser Arbeit auf OSBHB-Architekturen angepasste
SIC-Algorithmus die maximal erreichbare Ubertragungsrate des OSA-
Algorithmus tibertrifft. Ebenso konnte fiir Zeiten geringer Mobilfunkzel-
lauslastungen ein Algorithmus zur intelligenten Abschaltung einzelner
Antennenelemente entwickelt werden. Der Algorithmus weist dabei eine
deutlich geringere Reduktion der maximal erreichbaren Ubertragungs-
rate durch eine intelligente Auswahl abzuschaltender Antennenelemente
auf, als dies fur ein zufélliges Abschalten der Fall ist.
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5 Kanalschatzungsmethoden fur
hybride Beamformingsysteme

Wiéhrend sich das vorangegangene Kapitel mit der Untersuchung hybri-
der Beamformingarchitekturen und -algorithmen beschéftigt hat, fokus-
siert sich dieses Kapitel auf die Schétzung der fiir die Beamformingal-
gorithmen notwendigen Kanalinformationen. Wie beschrieben werden
abhéngig von dem verwendeten Algorithmus entweder die vollstdndi-
ge komplexe Kanalmatrix oder die Einfalls- und Austrittswinkel der
rdumlichen Ausbreitungspfade am Sender bzw. Empfianger bendotigt.
Eine prézise Schatzung der Kanalinformation ist ausschlaggebend fiir
die Maximierung der Ubertragungsrate, da sich jeder Schétzfehler di-
rekt in eine nicht optimale Strahlformung tibersetzt [270]. Im Folgenden
liegt der Fokus auf den in Kapitel 4 diskutierten hybriden Beamfor-
mingarchitekturen niedriger Komplexitét, d.h. es konnen fir alle Kanal-
schitzungsalgorithmen die hardwaretechnischen Einschrénkungen der
SBHB-Architektur vorausgesetzt werden.

In diesem Kapitel wird zu Beginn in Abschnitt 5.1 das Grundprinzip
der Kanalschitzung fiir Mehrantennensystemen erlautert und iiber der-
zeitige Verfahren zur Kanalschatzung berichtet. Zur Losung des Ka-
nalschétzungsproblems fiir SBHB-Architekturen werden anschliefend in
Abschnitt 5.2 hierarchische Suchalgorithmen sowie in Abschnitt 5.3 Ka-
nalschatzungsalgorithmen basierend auf diinnbesetzten Antennenarrays
(engl. sparse arrays) vorgestellt. Ausgehend von der theoretischen Be-
schreibung der Kanalschétzungsalgorithmen werden in Abschnitt 5.4 die
présentierten Verfahren anhand ihrer Schiatzdauer sowie ihrer Schétzge-
nauigkeit, in Form der anhand des Schétzergebnisses maximal erreich-
baren Ubertragungsrate, bewertet.

115



5 Kanalschiatzungsmethoden fiir hybride Beamformingsysteme

5.1 Aktuelle Forschung zu
MIMO-Kanalschatzungsverfahren

In diesem Abschnitt soll an die Problemstellung der Kanalschiatzung fiir
hybride Beamformingsysteme herangefithrt werden. Hierzu findet zu-
néchst eine grundlegende Einfiihrung sowie eine Einschrankung des The-
mengebiets statt. Anschlielend beschreibt dieser Abschnitt den Stand
der Forschung und verbleibende Herausforderungen.

5.1.1 Grundprinzipien der MIMO-Kanalschéatzung

Die meisten standardisierten Verfahren zur drahtlosen Kommunikation
basieren auf einer paketbasierten Dateniibertragung, bei der die Schét-
zung der Kanalinformation durch dem Empfinger bekannte Trainingsse-
quenzen erfolgt [196,229]. Aufgrund des sich zeitlich &indernden Ubertra-
gungskanals miissen die Kanalinformationen in regelméfligen zeitlichen
Abstdnden neu geschatzt werden. Ausschlaggebend fir die Zeitdauer
zwischen zwei Schéitzungen ist dabei die Kohédrenzzeit des zugrundelie-
genden Ubertragungskanals.

Die Herausforderung fiir Mehrantennensysteme besteht in der Trennung
der Sendeantennen am Empfinger, um den drahtlosen Ubertragungska-
nal zwischen jeder Sende- und Empfangsantenne getrennt schétzen zu
koénnen. Volldigitale MIMO-Systeme konnen diese Trennung erreichen,
indem die iiber die Sendeantennen abgestrahlten Trainingssequenzen
orthogonal zueinander gewahlt werden. Ebenso besteht die Moglichkeit
einer Trennung der Trainingssequenzen im Frequenz- oder Zeitbereich.
Die Trennbarkeit ermdglicht eine direkte Schiatzung der komplexen Ka-
nalmatrix am Empféanger, d.h. die Bestimmung der komplexen Kanal-
koeffizienten zwischen jeder Sende- und Empfangsantenne. Die Trai-
ningssequenzen koénnen dariiber hinaus fir die Signaldetektion, Zeit-
und Frequenzsynchronisation sowie zur Entzerrung des Ubertragungs-
kanals am Empfinger verwendet werden. Jedoch reduziert sich durch
das Einfiigen von Trainingssequenzen die Nettodatenrate abhéngig von
der fiir die Kanalschatzung notwendigen Messdauer beziehungsweise ab-
héngig von der Lénge der Trainingssequenz. Der Fokus an den hierfir
verwendeten Verfahren liegt in der Verbesserung der Schitzgenauigkeit
bei gleichzeitiger Reduktion der notwendigen Messdauer [271]. Es sei
angemerkt, dass auch sogenannte blinde Kanalschitzverfahren existie-
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ren [199,272]. Bei diesen Verfahren werden keine Trainingsdaten ver-
wendet, sondern es wird versucht die notwendigen Kanalinformationen
basierend auf der Statistik des Sendesignals zu extrahieren [196]. Des
Weiteren konnen nach einer ersten Akquisitionsphase der Kanalinforma-
tionen die dominanten Ausbreitungspfade in Echtzeit mittels sogenann-
ter Tracking-Verfahren nachverfolgt werden [273-280]. Dies ist moglich,
da sich die Nutzer zeitlich nur sehr langsam im Vergleich zur Paketdauer
bewegen. Die nachfolgenden Betrachtungen beschrénken sich allerdings
auf die Akquisitionsphase basierend auf Trainingssequenzen.

5.1.2 Suchverfahren

Aufgrund der architektonischen Einschrankungen von SBHB-Systemen
kann eine Trennung der Sendeantennen auf der Signalebene nicht statt-
finden. Der Grund hierfiir ist, dass in hybriden Beamformingarchitektu-
ren nicht jede Sende- und Empfangsantenne iiber einen eigenen Digital-
kanal verfiigt. Somit kénnen fiir die SBHB-Architektur ausschliellich die
einzelnen Subarrays auf der Signalebene getrennt werden. Ebenso ist die
Nutzung des Antennenarraygewinns bei der Kanalschéitzung wiinschens-
wert, da aufgrund der hohen Pfadverluste insbesondere im Millimeter-
wellenfrequenzbereich die Reichweite der Kommunikationssysteme be-
grenzt ist. Eine Moglichkeit zur Nutzung des Antennenarraygewinns
sind Verfahren die mittels eines koordinierten Suchprotokolls zwischen
dem Sender und Empfanger, die dominanten Einfalls- und Austrittswin-
kelpaare identifizieren. Die einfachste Realisierungsméglichkeit stellt die
vollstandige Suche (engl. Ezhaustive Search (EXH)) nach allen Ausbrei-
tungspfaden innerhalb des vorgegebenen Winkelbereichs dar [281,282].
Hierfiir kann das gesamte Antennenarray in alle moéglichen und durch
die Phasenschieberauflosung quantisierten Raumrichtungen ausgerich-
tet werden. Wahrend dieses Vorgangs wird die Empfangsleistung oder
das SNR am Empfinger fiir jede der eingestellten Raumrichtungen be-
obachtet. Der Vorteil dieses Verfahrens ist, dass der vollstindige Anten-
nenarraygewinn ausgeschopft wird und durch das Absuchen des gesam-
ten Winkelbereichs die tatséchlich besten Austritts- und Einfallswinkel-
paare gefunden werden. Falls man auf der Sender- und Empfingerseite
Antennenarrays verwendet, muss eine koordinierte Suche zwischen bei-
den Seiten erfolgen. Das Antennenarray am Sender wird zunéchst in
eine Raumrichtung ausgerichtet und anschlieend kann am Empfénger
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der gesamte Winkelbereich in Azimut bzw. Elevation abgesucht wer-
den. Dieses Vorgehen wird anschliefend fiir alle weiteren méglichen Ab-
strahlrichtungen am Sender durchgefiihrt, d.h. es muss eine Messung
fiir jede Kombination aus Sende- und Empfangsstrahlrichtung erfolgen.
Hierfiir ist eine zeitliche Synchronisierung zwischen Sender und Empfan-
ger notwendig, damit das Protokoll auf beiden Seiten den Suchvorgang
gleichzeitig startet. Die Schétzdauer der vollstdndigen Suche wird, ins-
besondere fir groffe Antennenarrays mit einer feinen Strahlbreite, un-
verhéltnisméBig grofl [281]. Nichtsdestotrotz kann dieses Verfahren als
Referenz fiir andere Kanalschiatzungsverfahren dienen, da die vollstén-
dige Suche theoretisch den kleinstmoglichen erreichbaren Winkelfehler,
bezogen auf die tatsichlichen Winkelpaare des Kanals, erzielt.

Eine simple Méglichkeit die Suche zu beschleunigen ist die Definition ei-
nes Abbruchkriteriums [283]. So kann beispielsweise die Suche bei Errei-
chen einer akzeptablen Anzahl rdaumlicher Ausbreitungspfade und einer
ausreichend geringen Paketfehlerrate unter Verwendung der bereits ge-
fundenen Richtungen eingestellt werden. Es ist zu beachten, dass hierbei
meist nicht die global besten Winkelpaare gefunden werden [283].

Zur Detektion der global besten Winkelpaare bei einer gleichzeitigen
Reduktion der Schétzdauer konnen hierarchische Suchalgorithmen ver-
wendet werden [281,284-295]. Zunéchst besteht die Idee darin, eine gro-
be Winkelsuche durchzufithren und diese anschlieflend fiir vielverspre-
chende Raumrichtungen in tieferen Hierarchieebenen weiter zu verfei-
nern. Hierfiir wird der gesamte abzusuchende Winkelbereich in einzelne
Sektoren unterteilt, welche nacheinander abgesucht werden. Der Sektor
mit der héchsten Empfangsleistung wird fiir eine feinere Suche ausge-
wahlt. Dieses Vorgehen endet, sobald die gewiinschte Winkelgenauigkeit
oder die maximal mogliche Winkelauflosung erreicht wurde. Die maxi-
male Winkelauflosung ist durch die Phasenschieberauflosung begrenzt
und somit identisch mit der vollstdndigen Suche. Das graphisch illus-
trierte Vorgehen in Abbildung 5.1 zeigt einen Mobilfunkteilnehmer (U)
mit einer omnidirektionalen Richtcharakteristik sowie eine Basisstation
(B), fiir die das hierarchische Suchverfahren mit zwei Hierarchieebenen
durchgefiihrt wird. In Schritt eins findet die Sektorsuche und in Schritt
zwei eine feinere Suche innerhalb des identifizierten Sektors statt. Ab-
schlieffend wird im letzten Schritt die Antenne fiir die Dateniibertragung
auf die gefundene Richtung eingestellt. Als Freiheitsgrade der hierar-
chischen Suchalgorithmen stehen die Anzahl an Hierarchieebenen, die
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Abbildung 5.1: Ablaufprinzip der hierarchischen Suchalgorithmen zur Detektion ei-
nes Nutzers (U) aus Sicht der Mobilfunkbasisstation (B).

Sektorbreite und die gewiinschte Winkelauflosung zur Verfiigung. Die
Auswahl der Parameter beeinflusst direkt die notwendige Suchdauer.
Es muss also zwischen der bendtigten Suchdauer und der erreichbaren
Winkelauflosung abgewogen werden. Mit den ausgewédhlten Parametern
kann abhéngig von dem verwendeten Antennenarray ein Codebuch fiir
jede Hierarchieebene erzeugt werden. Dieses beinhaltet als Codewor-
ter die einzelnen Belegungsvektoren zur Abdeckung des vorgegebenen
Winkelbereichs.

Das hierarchische Suchprinzip ist bereits innerhalb des IEEE 802.11ad
Wireless Gigabit Standards fiir direktionale Funkverbindungen [296] so-
wie dem IEEE 802.15.3¢ High Rate Wireless Personal Area Networks
(WPANSs) Standard [297, 298] festgeschrieben. Beide Standards zielen
auf die Nutzbarmachung des ISM-Bands (Industrial, Scientific and Me-
dical Band) um 60 GHz ab. Der IEEE 802.15.3c WPAN Standard [297]
definiert vier Hierarchieebenen und somit Richtcharakteristiken: Eine
quasi omnidirektionale Richtcharakteristik auf der héchsten Ebene, ei-
ne Sektorebene, eine feine Richtcharakteristik sowie eine optionale hoch-
auflosende Richtcharakteristik auf der tiefsten Hierarchieebene.

Eine grofie Herausforderung der hierarchischen Suchverfahren stellt die
Erzeugung der gewiinschten Richtcharakteristiken der einzelnen Hierar-
chieebenen dar. Diese decken im Idealfall den gesamten Winkelbereich
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ab, ohne eine Liicke oder eine Uberlappung zwischen den einzelnen Sek-
toren aufzuweisen [288]. Speziell eine Verbreiterung der Richtcharakte-
ristik und die Unterdriickung der Nebenkeulen sind aus Sicht des An-
tennenarraydesigns eine grofle Herausforderung. Die Schwierigkeit der
Erzeugung verbreiterter Richtcharakteristiken wird zudem durch die ar-
chitektonischen Einschrankungen der hybriden Beamformingarchitektu-
ren verstarkt. Grofle Sektorbreiten, d.h. Sektoren die einen moglichst
groflen Winkelbereich abdecken, gehen zudem mit einer Reduktion des
Antennenarraygewinns einher. Damit sinkt die Empfangsleistung und
somit auch das SNR am Empfinger. Zur Verbreiterung der Richtcha-
rakteristik werden in [295] die einzelnen Subarrays in leicht unterschied-
liche Hauptstrahlrichtungen ausgelenkt. Eine weitere Moglichkeit stellt
die Abschaltung einzelner Antennenelemente oder gesamter Subarrays
dar [281]. Aktuelle Veroffentlichungen [287, 288,290, 291, 294, 295] be-
werten ihre Verfahren in rein numerischen Simulationen anhand von
eindimensionalen Antennenarrays mit meist idealisierten Elementcha-
rakteristiken. Ebenso wird dabei der Verlust an Empfangsleistung auf
der Sektorebene nicht weiter beriicksichtigt.

Eine nicht beachtete Problematik hierarchischer Suchverfahren stellt
zudem die Detektionsmoglichkeit mehrerer Winkelpaare dar. Fiir An-
wendungen im Millimeterwellenfrequenzbereich {iber 50 GHz wird héu-
fig von einem reinen LOS-dominanten Ubertragungskanal ausgegangen,
womit sich die Suche auf einen Ausbreitungspfad beschrankt [294,295].
Um mehrere Winkelpaare zu finden, muss ein geeigneter Schwellwert
fiir jede Hierarchieebene definiert werden. Dies bedeutet, dass fiir jeden
Sektor einer Hierarchieebene entschieden wird, ob sich darin ein Aus-
breitungspfad befindet oder nicht. Eine Moglichkeit, dieses Problem zu
umgehen, stellt die sukzessive Suche der einzelnen Winkelpaare dar, wo-
bei die Beitrége aller bereits gefundenen Winkelpaare fiir eine weitere
Suche aus dem Ergebnis herausgerechnet werden [288]. Nichtsdestotrotz
miissen hierbei mehrere Messungen auf Sektorebene erfolgen, was die
Messdauer deutlich ansteigen lasst.

5.1.3 Ausnutzung gewonnener Kanalinformationen in
niedrigeren Frequenzbereichen

Ein in der Praxis interessantes Kanalschétzungskonzept stellt die Nut-
zung von im sub-6 GHz-Frequenzbereich gewonnenen Kanalinformatio-
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nen dar [299]. Mobilfunkbasisstationen der nichsten Generation werden
auch weiterhin meist parallel die aktuellen Frequenzbander im niedri-
gen Gigahertz-Bereich nutzen. Anhand der dort bereits implementierten
ausgereiften Kanalschétzungsverfahren konnen die dominanten Einfalls-
und Austrittswinkelpaare extrahiert und an die im Millimeterwellenfre-
quenzbereich arbeitende Mobilfunkbasisstationseinheit tibergeben wer-
den. Durch diese Information reduziert sich in jedem Fall der Suchbe-
reich und somit die notwendige Dauer der Kanalschéitzung.

5.1.4 Suchoptimierung durch raumliche Positionsdaten

Eine sich grundlegend unterscheidende Herangehensweise ist die Nut-
zung der rdumlichen Positionsdaten der Mobilfunknutzer zur Schiatzung
der dominanten Einfalls- und Austrittswinkel. Hierzu wird in [282, 300]
ein Online-Lernverfahren vorgestellt, bei dem die Mobilfunkbasissta-
tion kontinuierlich Informationen tiber die rdumlichen Positionen der
Nutzer und deren durch die Schitzung bestimmte dominante Ausbrei-
tungspfade erhélt. Anhand einer statistischen Analyse kann anschlie-
Bend fiir jede Position des Nutzers eine Auftretenswahrscheinlichkeit fiir
alle moglichen Einfalls- und Austrittswinkelpaare berechnet werden. Fir
zukinftige Kanalschdtzungen kénnen dann abhéngig von der Position
des Nutzers und der Statistik die wahrscheinlichsten Ausbreitungspfade
getestet werden. Aus physikalischer Sicht sind Pfade mit einer hohen
Auftretenswahrscheinlichkeit, beispielsweise durch eine direkte Sicht-
verbindung oder wenige Reflexionen iiber statische Objekte, wie zum
Beispiel Gebaude, gegeben. In der Regel sollten diese Pfade existieren,
solange sie nicht durch ein sich bewegendes Objekt, wie zum Beispiel
ein Kraftfahrzeug, temporér blockiert werden. Die praktische Umset-
zung des Verfahrens kann mittels eines neuronalen Netzwerks stattfin-
den, dass wihrend des Betriebs trainiert wird und sich somit an das
Szenario adaptiert [301-303].

5.1.5 Komprimierte Erfassung diinnbesetzter
Ubertragungskanale

Insbesondere im Millimeterwellenfrequenzbereich besteht der Ubertra-
gungskanal zwischen der Mobilfunkbasisstation und einem Nutzer, auf-
grund der erhdhten Pfadverluste, aus einer geringen Anzahl an Aus-
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breitungspfaden. Hierbei wird, wie in Abschnitt 2.2.2 erwéhnt, von ei-
nem diinnbesetzten Ubertragungskanal gesprochen. Es existieren also
meist nur einige wenige Freiheitsgrade, wohingegen der zu untersuchen-
de Parameterraum, d.h. die moglichen Koeflizienten der Beamforming-
matrizen, exponentiell mit der Anzahl an Sende- und Empfangsanten-
nen wachst. Eine Losung fiir dieses Problem stellt die komprimierte Er-
fassung (engl. Compressed Sensing) der notwendigen Kanalinformation
dar [196]. Bei diesem Ansatz werden sukzessive zuféllig ausgewéhlte Be-
amformingvektoren am Sender und Empfanger angelegt, um den Such-
bereich in méglichst wenigen Messungen abzutasten [75]. Handelt es sich
um einen diinnbesetzten Ubertragungskanal, ist die Rekonstruktion der
dominanten Ausbreitungspfade in einer deutlich geringeren Anzahl an
Messungen moglich, als dies fir eine Priifung aller Kombinationen an
Beamformingvektoren am Sender und Empfanger der Fall wire. Die
Algorithmen zur komprimierten Erfassung unterscheiden sich einerseits
in der Auswahl der Trainingssignale sowie andererseits im Ansatz zur
Rekonstruktion der Kanalinformationen aus den durchgefiihrten Mes-
sungen [196]. In der Literatur wurden hierzu bereits eine Reihe verschie-
dener Algorithmen présentiert [304,304-316]. Zu beachten ist, dass fiir
die zufillig erzeugten Richtcharakteristiken meist kein Strahlformungs-
gewinn erzielt wird. Dies konnte in Ubertragungskanilen mit einem ho-
hen Pfadverlust dazu fiihren, dass das Empfangssignal nicht mehr aus
dem Rauschen rekonstruiert werden kann. Ebenso basiert die kompri-
mierte Erfassung auf der Annahme eines diinnbesetzten Ubertragungs-
kanals. Alkhateeb et al. gehen in [306] beispielsweise von einem einzigen
Ausbreitungspfad zwischen dem Sender und Empfanger aus, was zu ei-
ner deutlichen Vereinfachung des tatséchlichen Schéitzproblems fiihrt.
Bisher wurden die in der Fachliteratur untersuchten Algorithmen aus-
schliefllich in numerischen Simulationen untersucht und bediirfen damit
zunéchst einer praktischen Validierung. Aufgrund der Fokussierung die-
ser Arbeit auf das Frequenzband um 28 GHz und der damit verbundenen
Présenz mehrerer raumlicher Ausbreitungspfade findet im Rahmen die-
ser Arbeit keine weitere Untersuchung des Ansatzes der komprimierten
Erfassung statt. Dennoch sollte dieser insbesondere fiir den Millimeter-
wellenfrequenzbereich vielversprechende Ansatz an dieser Stelle Beach-
tung finden.
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5.2 Hierarchische Suchverfahren

Wie der aktuelle Stand der Forschung zeigt, stellen die in Abschnitt
5.1.2 eingefithrten hierarchischen Suchverfahren eine vielversprechen-
de Moglichkeit zur Reduzierung der Schétzdauer dar. Darunter befin-
den sich bereits Verfahren, welche die architektonischen Einschriankun-
gen von SBHB-Systemen berticksichtigen [294,295]. Die Untersuchun-
gen von Lin et al. in [294] und Zhu et al. in [295] basieren allerdings
auf reinen linearen Antennenarrays, beriicksichtigen keine Antennen-
elementcharakteristiken und betrachten nur Kommunikationsszenarien
mit einem dominanten direktionalen Ausbreitungspfad. Es findet somit
keine Erweiterung auf Antennenarraysysteme statt. Aufgrund all dieser
Vereinfachungen kénnen in der Praxis nicht realisierbare Richtcharak-
teristiken der Sektorcodeworter entstehen, wie dies in [295] der Fall ist.
Aufgrund der rein numerischen Untersuchungen wird in diesen Arbei-
ten bisher nicht auf die Problematik der Kalibrierung der HF-Kanile
eingegangen, welche als Voraussetzung fiir die Funktion der Verfahren
gilt. Zudem findet aufgrund der Annahme eines LOS-dominanten Uber-
tragungskanals bislang keine Diskussion iiber Moglichkeiten zur Identi-
fikation mehrerer raumlicher Ausbreitungspfade zwischen der Basissta-
tion und einem Nutzer statt. Es sei angemerkt, dass eine Identifikati-
on mehrere Ausbreitungspfade das Suchproblem deutlich verkompliziert
und geeignete Schwellwerte, beispielsweise zur Trennung der Pfade vom
Rauschen, gefunden werden miissen. Gleichermafien kdnnen Nebenkeu-
len der Richtcharakteristiken potentiell zu Fehldetektionen fiihren. Im
folgenden Abschnitt soll ausgehend von den in der Literatur présentier-
ten Ansétzen ein zweistufiges hierarchisches Codebuch (engl. Hierarchi-
cal Codebook (HC)) definiert werden. Dieses Verfahren wird im weiteren
Verlauf in numerischen Simulation und anhand von Messdaten analy-
siert. Des Weiteren findet in Kapitel 6 eine praktische Implementierung
und Untersuchung verschiedener Variationen des hierarchischen Code-
buchverfahrens anhand eines SBHB-Empfangssystems statt.

Das Codebuch wird zur Simplifizierung ausschlielich aus Sicht des
Empfingers definiert. Fiir den Sendefall miissen lediglich die verwen-
deten Parameter, sprich die Anzahl an Antennen und Digitalkanéle des
hybriden Beamformingsystems, angepasst werden. Zu Beginn wird die
tiefste Hierarchieebene, d.h. das Codebuch mit der héchst moglichen
Auflésung, definiert. Dieses Codebuch ist identisch mit dem der voll-
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standigen Suche Wy, € CNant XNexh wwelches als Codeworter die Bele-
gungsvektoren aller Ney, moglichen Strahlrichtungen des Antennenar-
rays enthilt. Der i.-te Belegungsvektor w;, € CNant*1 it

i = (ig—1)N{ +iy cig € {1,2,..., Ng'} iy € {1,2,..., Nf*} (5.126)

richtet das gesamte Antennenarray in eine der moglichen Raumrichtun-
gen aus. Die Anzahl moéglicher Raumrichtungen bzw. Belegungsvektoren
ist abhéngig von dem definierten Suchbereich in Azimut und Elevation
sowie von der Auflésung der verwendeten Phasenschieber. Es ergibt sich
mit der in Abschnitt 4.2.1 eingefiihrten Anzahl an Strahlrichtungen in
Azimut NP* aus Gleichung (4.91) und der Anzahl an Strahlrichtungen
in Elevation N¢' aus Gleichung (4.92) die Anzahl an Strahlrichtungen
des Codebuchs der vollstandigen Suche zu Nexp = NfZN;fl. Die Strahl-
richtungen des Codebuchs in Azimut @ und Elevation @ ergeben sich
wie in Abschnitt 4.2.1 présentiert nach Gleichung (4.85) bzw. (4.88).
Der i.-te Belegungsvektor des Codebuchs lautet demnach

1
W, —

‘ \% Nant

mit den Positionsvektoren der Antennenelemente a¥ € RNantx1 ypnd

e_j['}(ay sin 0, sin ¢, +a” cos 0;,) (5.127)

a? € RNa=x1 qus A®* = [a* a¥,a”], folgend der Beschreibung aus
Abschnitt 2.1.1. Das Codebuch setzt sich schlieflich zusammen zu
Wexh = [Wla cee 1wNexh]‘

Fiir das Design der nachst hoheren Hierarchieebene sind die gewiinschte
Anzahl an Sektoren sowie die Einschrankungen der vorhandenen Hard-
ware, d.h. der Anzahl an Antennen und Subarrays, ausschlaggebend. Die
Anzahl an Sektoren ergibt sich in Abhéngigkeit von den Anforderungen
an die Suchdauer und von dem minimal bendtigten Antennengewinn, ist
aber immer gebunden an die hardwaretechnische Realisierbarkeit. Zur
Verbreiterung der Richtcharakteristik bei der Generierung der Sektoren
konnen, wie in [281,295] beschrieben, die Strahlrichtungen der einzelnen
Subarrays leicht zueinander verschoben werden. Somit entsteht eine Auf-
weitung der Richtcharakteristik, die mit einer Reduzierung des Anten-
nenarraygewinns einhergeht. Fiir dieses Verfahren miissen zunéchst die
moglichen Strahlrichtungen der Subarrays in Anlehnung an Gleichung
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(5.127) definiert werden. Es gilt fiir die méglichen Belegungsvektoren
des d-ten Subarrays

1
\% Nsub

cagosubyy subz _p
Wai, = eyﬁ(ad sin 0, amd}zw—i-ad 005919) (5.128)

mit den Positionsvektoren der Antennenelemente des d-ten Subarrays
aZUb’y € RMswox1 ynd azub’z € RMswox1 Die Belegungsvektoren besitzen
die Form wg,; € CMsw»*! Das ij-te Codewort wo;, € CNent*l ergibt
sich zu

@i = 0, Whdy a e Oy ) (5.129)
womit das hierarchische Codebuch Wh;e € CNentXNsee figr alle i), =
{1,..., Ngec} gebildet wird. Dabei reprasentiert Ny die Anzahl an Sek-
toren des hierarchischen Codebuchs. Jedes Subarray kann auf eine mit
d;, = [di,1,...,di, Ny, indizierte Strahlrichtung ausgelenkt werden.
Die Matrix Do, € CNeeeXNais heinhaltet alle Strahlrichtungsindizes der
Codewdrter des Codebuchs, d.h. Dy = [d] ,d2, ..., d%m}T.
Fir lineare Antennenarrays, d.h. Antennenarrays die beispielsweise nur
eine Strahlformung in Azimut erlauben, werden im Folgenden verschie-
dene Sektorcodeworter definiert. Wie erwéhnt wird die Richtcharakte-
ristik verbreitert, indem jedes der Naie Subarrays in eine leicht versetzte
Strahlrichtung ausgelenkt wird. Aufgrund der quantisierten Strahlrich-
tungen sind die Moglichkeiten zur Gestaltung der Richtcharakteristik
allerdings eingeschréankt. Liegen die Strahlrichtungen zu weit auseinan-
der entsteht eine Welligkeit in der Richtcharakteristik. Daher werden
im Folgenden unmittelbar benachbarte Strahlrichtung zur Bildung ei-
nes Sektorcodewortes verwendet. Eine Moglichkeit ist die einmalige Zu-
ordnung einer Strahlrichtung zu einem Subarray eines Codewortes. Die
Anzahl an Sektoren resultiert in diesem Fall zu

NEOMP =[N3 /Naig) (5.130)

wobei mittels |-] ein abrunden des Ergebnisses auf die néchstgelegene
ganze Zahl erfolgt. Eine weitere Herausforderung stellt die gleichmafi-
ge Abdeckung des gewiinschten Winkelbereichs dar. Die Bildung von
unerwiinschten Liicken zwischen den Richtcharakteristiken der Sektor-
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codewortern ist abhédngig von der Anzahl an Antennen, der Anzahl an
Digitalkanédlen und der Auflésung der Phasenschieber. Falls die oben
genannte Auswahl der Strahlrichtungen also zu Liicken zwischen den
Sektoren fithrt, so kann die Strahlrichtung der &ufleren Subarrays eines
Sektorcodewortes fiir die des benachbarten Sektorcodewortes wieder-
holt werden. Die Anzahl an Sektoren fiir den eindimensionalen Fall in
Azimut mit einer sogenannten Uberlappung ergibt sich zu

N2eP = [N3?/(Naig — 1)1 = 1, (5.131)
wobei mit [-] wird der eingeschlossene Wert auf die néchstgelegene gan-
ze Zahl aufgerundet. Des Weiteren kann die Uberlappung weiter erhéht
werden, sollten sich weiterhin Liicken zwischen den benachbarten Sek-
toren bilden. Falls die Anzahl an Sektoren grundsétzlich erh6ht werden
soll, so kbnnen zwei benachbarte Subarrays zu einem gemeinsamen virtu-
ellen Subarray zusammengefasst werden. Somit halbiert sich die Anzahl
der Digitalkanéle. Die Anzahl an Sektoren ergibt sich zu

NP = [N3*/(Naig/2)] - (5.132)

Dariiber hinaus existiert die Moglichkeit einer Verbreiterung der Sek-
toren, indem einzelne Antennenelemente abgeschaltet werden. Hierbei
reduziert sich allerdings auch der maximal erreichbare Antennengewinn
und somit die Effizienz, weshalb dieser Ansatz im folgenden Verlauf
der Arbeit nicht weiter betrachtet wird. Die Konstruktion der Sektor-
codebiicher fiir den eindimensionalen Fall ist beispielhaft in Anhang B
aufgefiihrt. Die vorgestellten Sektorcodebiicher werden des Weiteren in
Kapitel 6 praktisch untersucht.

5.3 Kanalschatzung mittels diinnbesetzter
Antennenarrays

Die als néchstes prasentierte Klasse der Kanalschiatzungsverfahren ba-
siert im Gegensatz zu allen bisher existierenden Verfahren auf der Nut-
zung diinnbesetzter Antennenarrays. Die Idee besteht darin, dass fir
eine erste Schétzung nur eine Antenne pro Subarray aktiv ist. Damit ent-
steht ein diinnbesetztes Antennenarray. Die Abschaltmdéglichkeit kann
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dabei beispielsweise iiber die verwendeten Leistungsverstarker oder se-
parate Schalter realisiert werden. Falls nur eine Antenne pro Subarray
aktiv ist, entsteht ein volldigitales Mehrantennensystem mit reduzier-
ter Antennenanzahl. Dies ermdglicht eine Trennung der einzelnen Sub-
arrays im Frequenzbereich, Zeitbereich oder auf der Signalebene iiber
orthogonale Trainingssequenzen. Eine Moglichkeit stellt die Trennung
der Subarrays im Frequenzbereich tiber OFDM-Untertrager dar. Die-
ses Vorgehen ist in Einklang mit dem in Abschnitt 3.2.2 vorgestellten
Kanalmessprinzip. Aufgrund der Trennung der Subarrays und der Deak-
tivierung eines Grofiteils des Antennenarrays wird bei diesem Verfahren
also kein Antennenarraygewinn erzielt. Dieser muss gegebenenfalls, wie
in Abschnitt 5.4.1 erldutert, iiber eine langere Messdauer kompensiert
werden. Hierfiir bietet sich beispielsweise das von Blumenstein et al.
in [317] vorgestellte OFDM-basierte Signalspreizverfahren an.

Fir die Kanalschétzung mittels diinnbesetzter Antennenarrays werden
eingangs die benétigten Indexmengen definiert. Aus Griinden der Ein-
fachheit wird auch hier das Verfahren 0.B.d.A. ausschliellich aus Sicht
des Empféangers eingefiihrt. Gegeben sei die Indexmenge zur Adressie-
rung der N,pn Empfangsantennen Z € {1,2,..., Nant}. Diese lasst sich
in Ngig echte Teilmengen

Naig

I=> 1, (5.133)
d=1

gruppieren, wobei Zy € {(d — 1)Ngup, + 1, ...,dNgu} alle Antennenin-
dizes des d-ten Subarrays enthilt. Jede dieser Teilmengen beinhaltet
demnach {|Zy4] = Ngup : Vd} Indizes. Aus der Indexmenge Z ldsst sich
fiir die Kanalschiatzung mittels eines diinnbesetzten Antennenarrays ei-
ne weitere echte Teilmenge Z°P* C 7 bilden, die jeweils genau ein Ele-
ment der Teilmengen Z; fir alle moglichen d enthilt. Es gilt somit
{|Z?%7* NZy| = 1 : Vd} und |Z°P*| = Ngig. Das Ergebnis der Kanal-
schatzung, mit den aktiven Antennenelementen indiziert durch Z°P?,
ergibt sich in Anlehnung an Gleichung (3.48) zu H™ € CNaiwxMane,
Basierend auf dem Konzept der diinnbesetzten Antennenarrays werden
nun im Folgenden zwei Kanalschitzungsverfahren présentiert.
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5.3.1 SABA-Verfahren

Eine Moglichkeit zur Schéitzung der dominanten Einfalls- und Austritts-
winkelpaare stellt das Sparse Array Beam Analysis (SABA)-Verfahren
dar [EKT™21]. Hierfiir werden zunichst die mit Z°P® indizierten An-
tennen aktiviert und eine Schitzung der Kanalmatrix mit reduzier-
ter Dimension H durchgefiihrt. AnschlieBend ergibt sich die ideale
Beamformingmatrix reduzierter Ordnung am Empfanger zu W** =
VVSpa)H , mit der Singuldrwertzerlegung der Kanalmatrix ) 2 g
Whssea (psPyH Fg gilt W e CNaw*Nais mit dem Element der
s-ten Zeile und d-ten Spalte wi;. Daraus lisst sich fiir den Empfinger
die Richtcharakteristik

]\,dig_1 J\/clig_1
o (97 90) -7, Z Z WSP(?ES (0’ ,l/})ejﬂ(ag sin 0 sin 1 4-a” cos 0)
S,
d=0 —0

(5.134)
berechnen, wobei E(6,1)) die Elementcharakteristiken und a¥ und a?
die Positionen der iiber die Indexmenge Z%* aus A" ausgewihlten
Antennenelemente beschreiben. Der Faktor

T, = 1/IggﬁX{|Cs(9,¢)|} (5.135)

dient der Normierung des Ergebnisses. Die Richtcharakteristik beschreibt,
in welche Raumrichtungen das Antennenarray seine Leistung abstrahlen
sollte, um die erreichbare Ubertragungsrate zu maximieren. Es sei ange-
merkt, dass sich die Richtcharakteristik in Gleichung (5.134) nur sinn-
voll berechnen ldsst, wenn das System in Betrag und Phase kalibriert
ist. Die Hauptstrahlrichtungen des Arrays zeigen dabei in Richtung
der dominanten Ausbreitungspfade des Signals zwischen dem Sender
und Empfénger. Allerdings fiihrt die Kanalmessung mit der reduzier-
ten Anzahl an Antennen zu Mehrdeutigkeiten. Wie stark sich diese
bemerkbar machen, hingt vom Verhaltnis zwischen der Anzahl an Di-
gitalkandlen zur Anzahl rdumlicher Ausbreitungspfade und der Anzahl
verbleibender aktiver Antennen ab. In der Regel sollte insbesondere im
Millimeterwellenfrequenzbereich die Anzahl der Digitalkanédle und die
damit verbleibende Anzahl an Antennen deutlich grofier als die An-
zahl der raumlichen Ausbreitungspfade sein. Dass dies der Fall ist, wird
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im weiteren Verlauf der Arbeit anhand von Messungen nachgewiesen.
Auf der Grundlage der berechneten Richtcharakteristik C(6, ) kon-
nen anschliefend alle lokalen Maxima gesucht werden. Hierflir wird ein
Schwellwert I definiert, den ein lokales Maximum mindestens errei-
chen muss, um detektiert zu werden. Das Ergebnis der Maximasuche
wird in Form von Winkelpaaren in absteigender Hohe des Maximums
in A = {{01,¢1},...,{0n,,"n,}} einsortiert. Die als N; bezeichnete
Lange von A entspricht der Anzahl gefundener lokaler Maxima und ist
somit abhédngig vom gewéhlten Schwellwert I'. Falls der Schwellwert zu
niedrig festgelegt wird, kann die Lénge von A bzw. N, in der praktischen
Implementierung auf einen Maximalwert begrenzt werden.
Im zweiten Schritt des SABA-Verfahrens findet eine Uberpriifung und
Verfeinerung der gefundenen Winkelpaare statt. Hierfiir wird das in Ab-
schnitt 5.2 definierte Codebuch der vollstdndigen Suche verwendet. Zu-
néchst wird ausgehend von den gefundenen Winkelpaaren in A schritt-
weise das nichstgelegene Winkelpaar aus dem Codebuch der vollstandi-
gen Suche ausgewdhlt. Fiir das i-te gefundene Winkelpaar {éz, 1&1} gilt
demnach

i = min{|(0,, — 0% + (s, — )2} (5.136)
fir alle i, = {1, ..., Nexn} Codeworter {6;_,1;_} der vollstdndigen Suche
aus Gleichung (5.126). Das néchstgelegene ausgewéhlte i-te Winkelpaar
ist

0P = 0(i°P") und (5.137)
WGP = (i) (5.138)

Fiir jedes ausgewéhlte Winkelpaar kénnen nun auch Gruppen von zu-
satzlich V,qj angrenzenden Codewodrtern aus dem Codebuch der voll-
stdndigen Suche ausgewihlt werden. Dies ermoglicht eine Untersuchung
der angrenzenden Winkelumgebung eines jeden gefundenen Winkelpaa-
res und erhoht damit die Wahrscheinlichkeit, die bestmogliche Strahl-
richtung gefunden zu haben. AnschlieBend wird das Antennenarray tiber
den berechneten Belegungsvektoren mit Gleichung (5.127) schrittweise
auf die identifizierten Raumrichtungen ausgerichtet. Hierbei wird al-
so der vollstdndige Antennenarraygewinn genutzt. Das Winkelpaar je-
der Gruppe, welches die Empfangsleistung oder alternativ das SNR am
Empfanger maximiert, wird ausgewéhlt und beziiglich des gleichen Pa-
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Tabelle 5.1: SABA-Verfahren fiir ein SBHB-System auf der Empfangerseite.

SABA-Verfahren

1:

Eingangsdaten: 7°P* T', N,q;, 0, ¢

10:
11:
12:
13:
14:
15:
16:
17:
18:
19:
20:

Schritt 1:

Messung von H™" mit den durch 7°"® indizierten Antennen
Bestimme W*P* durch die Berechnung der SVD von H e
Berechne die Richtcharakteristik C4(6, ¢) mit Gleichung (5.134)
Finde alle Ny lokalen Maxima iiber dem Schwellwert I"
Auswahl der zu den Maxima gehorenden Winkelpaaren A
Schritt 2:

Firi=1,...,Ny

Auswahl des niichstgelegenen Winkelpaars +— {65P", %"}

Bestimmung der Belegungsvektoren mit Gleichung (5.127)
Ausrichtung des Antennenarrays mit dem Belegungsvektor
Messung der Empfangsleistung Ple
Falls N,q; > 0
Auswahl der N,g; benachbarten Codeworter von {677, P'}
Bestimmung der Belegungsvektoren mit Gleichung (5.127)
Schrittweise Ausrichtung des Arrays
Auswahl des Winkelpaares mit der hochsten Empfangsleistung
ENDE
ENDE
Auswahl der K Winkelpaare mit der hochsten Empfangsleistung
Ausfithren des in Tabelle 4.3 beschriebenen BA-Algorithmus

21:

Ausgabe: W ¢ CNantxNaig
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rameters mit allen N; weiteren Ergebnissen verglichen. Die dominanten
K Winkelpaare konnen dann als Eingangsparameter fiir den in Tabelle
4.3 vorgestellten BA-Algorithmus dienen. Der Schwellwert des SABA-
Verfahrens I" sollte zuvor also so eingestellt werden, dass K < Ny gilt.
Dies ermoglicht das Herausfiltern von Fehldetektionen, die aufgrund der
Unterabtastung mittels des diinnbesetzten Antennenarrays entstehen
konnen. Es ist hierbei zu beachten, dass mit N4 die Anzahl an Mes-
sungen und somit die Kanalschitzungsdauer steigt. Der Schwellwert I’
muss also abhéngig vom Szenario mit Bedacht gewéhlt werden. Das
SABA-Verfahren ist noch einmal in Form eines Pseudocodes in Tabelle
5.1 zusammengefasst.

5.3.2 MSAM-Verfahren

Alle bisher vorgestellten Kanalschatzungsverfahren reduzieren das Pro-
blem der Kanalschitzung auf die Bestimmung der dominanten Einfalls-
und Austrittswinkelpaare. AnschlieSend findet basierend auf den identi-
fizierten Winkelpaaren die Berechnung der Beamformingmatrizen, zum
Beispiel mit dem vorgestellten BA-Algorithmus, statt. Dabei werden an-
dere fiir die Strahlformung moglicherweise hilfreiche Kanalinformatio-
nen vernachléssigt. Um allerdings ausgeprigtere Beamformingalgorith-
men, wie den in Abschnitt 4.2.1 préasentierten SIC-Algorithmus, nutzen
zu konnen, muss eine Schéitzung der komplexen MIMO-Kanalmatrix
erfolgen. Hierfiir kann das in [EMRZ18, EKT*21] vorgestellte Multiple
Sparse Array Measurements (MSAM)-Verfahren verwendet werden. Das
MSAM-Verfahren ermoglicht eine Schéatzung der vollstdndigen komple-
xen Kanalmatrix, indem reduzierte Kanalmatrizen sequentiell mittels
verschiedener diinnbesetzter Antennenarrays, d.h. zeitlich wechselnder
Konstellationen an aktiven Antennenelementen, geschétzt werden. Das
zeitliche Umschalten der aktiven Antennenelemente ermoglicht also eine
Rekonstruktion der vollstdndigen komplexen MIMO-Kanalmatrix. Der
Ablauf des Schétzverfahrens aus Sicht des Empfiangers ist beispielhaft
fir Nant = 8 und Ny, = 4 in Abbildung 5.2 illustriert. In den vier
zeitlich aufeinanderfolgenden Messungen A, B, C und D ist dabei je-
weils eine Antenne pro Subarray aktiviert. Somit fiillen sich mit jeder
Messung unterschiedliche Zeilen der MIMO Kanalmatrix.

Die Schitzung der vollstindigen Kanalmatrix H € CNoamtxMant wird aus
dem Schétzergebnis von Ng,p aufeinanderfolgenden Messungen g

s
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@ =27 =6 @ ={15 © 3" =133}
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Abbildung 5.2: Beispiel des MSAM-Verfahrens aus Sicht eines Empfingers mit
Nant = 87 Ndig =2 und Nsub =4.

mit s € {1,..., Ny}, rekonstruiert. Fiir jede der Messungen mit einem
diinnbesetzten Antennenarray ist jeweils ein anderes Antennenelement
pro Subarray aktiv, womit

Nsub

IT=>Y TP (5.139)
s=1

und {|Z%P* NZy| = 1 : Vs,d} gelten, mit der Indexmenge der aktiven
Antennenelemente der s-ten Messung Z;P*. Nach jeder Messung wird
das Ergebnis an die durch ¢ € Z5P* indizierten Zeilen der Kanalmatrix

A spa

H(i, )= H, (5.140)

einsortiert, welche den Indizes der aktiven Antennen entsprechen. Be-
ruhend auf der geschatzten vollstindigen Kanalmatrix kann der in Ab-
schnitt 4.2.1 vorgestellte SIC-Algorithmus zur Berechnung der Beamfor-
mingmatrizen verwendet werden. Das Vorgehen des Verfahrens ist noch
einmal schrittweise in Form eines Pseudocodes in Tabelle 5.2 aufgefiihrt.
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5.3 Kanalschatzung mittels diinnbesetzter Antennenarrays

Tabelle 5.2: MSAM-Verfahren fiir ein SBHB-System auf der Empfangerseite.
MSAM-Verfahren:
: Eingangsdaten: 75" mit s € {1,..., Ngup}
: Firs=1,..., Nauwp

~spa .
Messung von H_, mit den durch Z°P? indizierten Antennen
S S

: ENDE
: Ausfiithren des in Tabelle 4.2 beschriebenen SIC-Algorithmus
: Ausgabe: W & CNantXNaig

1
2
3
. . Aspa . oA
3: Einsortieren von H_ in H
4
5
6

Eine Schwachstelle des MSAM-Verfahrens ist das aufgrund der Rekon-
struktion der vollstdndigen MIMO-Kanalmatrix iiber mehrere zeitlich
verzogerte Messungen Phasendnderungen innerhalb der Ausbreitungs-
pfade einen direkten Einfluss auf die erreichbare Ubertragungsrate be-
sitzen. Diese kénnen durch Bewegungen der Mobilfunkteilnehmer oder
reflektierender Objekte wihrend der Dauer der Kanalschétzung entste-
hen. Im Gegensatz dazu dndern sich die Ausbreitungspfade bzw. die da-
zugehorigen Einfalls- und Austrittswinkel verhéltnisméfig langsam. Ob
allerdings Phasendnderungen innerhalb der Ausbreitungspfade zu einer
Verschlechterung der maximal erreichbaren Ubertragungsrate fithren,
héngt stark von dem vorliegenden Ubertragungskanal sowie der Ka-
nalschitzungsdauer ab. Eine numerische Analyse zu dieser Problematik
findet sich in Anhang B.2.

5.3.3 Rekonstruktion der MIMO-Kanalmatrix basierend auf
zuschaltbaren Bandpassfiltern

Durch den Einsatz von zuschaltbaren Bassfiltern, kann die fiir das
MSAM-Verfahren existierende Anfélligkeit gegeniiber Phasenédnderun-
gen innerhalb der Ausbreitungspfade hardwaretechnisch umgangen wer-
den. Hierfiir wird das zeitliche Ein- und Ausschalten der Empfangszwei-
ge eines Subarrays umgangen. Wie in Abbildung 5.3 fiir einen SBHB
Empfangssystem bestehend aus Ng,p = 4 Antennen pro Subarray skiz-
ziert, kann in jedem Empfangszweig eines Subarrays ein eigenes schmal-
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Betragsspektrum des Sendesignals

[ Wm {m‘m {m’m {m‘m — = |

| =]

Hr f

Betragsspektren der Empfangszweige Z]
,_EP_I__.. > [E —s o

[Digi.- 1
kanal —

RF . Wgs| .

Ndig

Digi.- K
|kanal —

Usrul

Abbildung 5.3: Prinzip der Trennung der Empfangszweige eines Subarrays mittels
schmalbandiger Bandpassfilter.

bandiges Filter platziert werden, das wéhrend des Kanalschidtzungvor-
gangs hinzugeschaltet wird. Fur die Auslegung der Filter wird zunéchst
das gesamte Frequenzband in Ng,, Unterbdnder unterteilt. Jeder der
Empfangszweige eines Subarrays erhilt ein dediziertes Unterband, wel-
ches tiber den Bandpassfilter ausgeschnitten wird. Damit lassen sich die
Zweige auch innerhalb eines Subarrays bei gleichzeitigem Empfang un-
terscheiden. Das Prinzip ist in Abbildung 5.3 graphisch illustriert. Auf-
grund der exklusiven Unterbdnder innerhalb eines Subarrays kénnen
also die Empfangszweige unterschieden werden, wodurch eine direkte
Bestimmung der Kanalmatrix erfolgen kann. Es ist darauf zu achten,
dass der Ubertragungskanal frequenzflach iiber die gesamte Bandbreite
ist, da basierend auf der Schétzung des Unterbandes der Kanalkoeffizi-
ent iiber die gesamte Signalbandbreite abgeleitet wird.

Fir die Schétzung der vollstindigen MIMO-Kanalmatrix wird hier-
bei von einem volldigitalen MIMO-Sendesystem ausgegangen, das eine
Trennung der Sendeantenne iiber OFDM-Untertriager, wie in Kapitel 3
Abschnitt 3.2.2 eingefithrt, verwendet. Fiir die Schiatzung der vollstén-
digen MIMO-Kanalmatrix wird ebenfalls vorausgesetzt, dass jede der
Sendeantennen OFDM-Untertriger innerhalb eines jeden Unterbandes
besitzt. In Abbildung 5.3 ist dies fiir vier Sender illustriert in dem jede
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Farbe eines Untertriagers einem Sender zugeordnet wird. Dariiber hin-
aus werden am Sender Schutzbénder zwischen den Unterbéandern einge-
fiihrt, um eine geniigend hohe Selektion zu gewéhrleisten und damit ein
Ubersprechen zwischen den Empfangszweigen zu verhindern.

Das vorgestellte Kanalschitzungsprinzip erlaubt also eine gleichzeiti-
ge Bestimmung der MIMO-Kanalkoeffizienten, wodurch die Anfalligkeit
gegeniiber zeitlichen Phasendnderungen innerhalb der Ausbreitungspfa-
de reduziert wird. Allerdings muss der Verlust an Signalbandbreite pro
Empfangsantenne und die durch Schutzbidnder verlorenen spektralen
Anteile durch eine Erhohung der Messdauer kompensiert werden.

5.3.4 Kombination des MSAM- und SABA-Verfahrens

Zur Verbesserung der Leistungsfihigkeit des SABA-Verfahrens kon-
nen mehrere aufeinanderfolgende Messungen mittels unterschiedlicher
diinnbesetzter Antennenarrays durchgefithrt werden, um somit die Be-
stimmung der Einfalls- bzw. Austrittswinkel zu verbessern. Die Anzahl
der Messungen kann dabei zwischen Nga € {1,2,..., Ngup } eingestellt
werden, wobei Nsp = 1 dem SABA-Verfahren und Nga = Ngy, der
vollstindigen Rekonstruktion der MIMO-Kanalmatrix, identisch dem
MSAM-Verfahren, entspricht. Der Freiheitsgrad Nga ermoglicht eine
Verbesserung des Schatzergebnisses durch Erhohung der Messdauer und
dient damit als weitere Stellschraube zum Ausbalancieren des Verfah-
rens.

5.4 Vergleich der Kanalschatzverfahren

Die vorgestellten Verfahren zur Kanalschétzung kénnen zum einen an-
hand ihrer notwendigen Schiatzdauer und zum anderen anhand der Qua-
litdt der Schatzung bewertet und verglichen werden. Die Bewertung der
Qualitit der Schitzung kann anhand der maximal erreichbaren Uber-
tragungsrate in Form der 10 %-Ausfallkapazitit nach der Strahlformung
erfolgen. Die Untersuchungen kénnen entweder numerisch oder anhand
von den in Kapitel 3 gewonnenen Kanalmessdaten durchgefiihrt werden.
Eine Ubersicht iiber den Ablauf der Qualititsanalyse ist in Abbildung
5.4 gegeben.
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Abbildung 5.4: Ubersicht zur Untersuchung der Kanalschitzungsverfahren.

5.4.1 Berechnung und Vergleich der
Kanalschatzungsdauer

Wie bereits erwahnt, wird der Kanalschétzungsdauer eine besondere Be-
deutung zuteil, da sich eine Erhohung der Kanalschatzungsdauer pro-
portional in einer Reduzierung der Nettodatenrate niederschligt. Auf-
grund dessen ist es fiir jedes Kommunikationssystem von gréfitem Inter-
esse, diese Totzeit, wihrend derer keine Daten {ibertragen werden kon-
nen, zu minimieren. In diesem Abschnitt soll fiir die prasentierten Ver-
fahren zur Kanalschitzung die jeweiligen Kanalschatzungsdauern ana-
lytisch hergeleitet werden.

Berechnung der Kanalschatzungsdauer

Die Kanalschiatzungsdauer des vermeintlich zeitaufwindigsten Schétz-
verfahrens der vollstdndigen Suche ist abhéngig von der Anzahl an
Strahlformungsvektoren innerhalb des definierten Codebuchs. Diese ist
zundchst unabhéngig von der Gréfle des Antennenarrays. Stattdessen
spielt die Phasenschieberauflésung die tragende Rolle, welche vorgibt,
wie viele Strahlrichtungen innerhalb des vordefinierten Winkelbereichs
angesteuert werden konnen. Diese Phasenschieberauflosung muss wie-
derum an die Grofle des Antennenarrays angepasst werden. Falls ndm-
lich eine zu geringe Phasenschieberauflosung gewédhlt wird, kénnten
grofle Winkelabstéinde zwischen den Strahlrichtungen entstehen. In die-
sem Fall ergeben sich durch die geringe Halbwertsbreite der einzelnen
Richtcharakteristiken Liicken im Winkelabdeckungsbereich, die eine De-
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tektion gewisser Einfallswinkel am Empfanger bzw. Austrittswinkel am
Sender verhindern. Im eindimensionalen Fall mit einer Kanalschatzung
in Azimut ergibt sich die Schétzdauer fiir den Abdeckungsbereich ®
sowie die Winkelauflésung ¢, zu

o i)
v { T, (5.141)

e,exh — ¢—‘ T = ) 3
" arcsin {m}

wobei T, die Messdauer fiir eine einzelne Stahlrichtung, d.h. eines der
ausgewahlten Codeworter, repréasentiert. Diese Messdauer T),, beinhal-
tet auch die notwendigen Totzeiten, die fiir das Umschalten zwischen
den Codewdrtern notwendig sind. Fiir eine Erweiterung auf eine zweidi-
mensionale rdaumliche Suche, d.h. in Azimut und Elevation, ergibt sich
die Kanalschiatzungsdauer zu

P ]
: A : A
arcsin { .20 } arcsin { .27 }

mit dem Abdeckungsbereich in Elevation © und der Annahme einer
identischen Winkelauflésung in Azimut und Elevation.

Die Kanalschitzungsdauer der hierarchischen Codebuchverfahren ist
stark abhéingig von der konkreten Implementierung des Algorithmus.
Eine Moglichkeit besteht in der Suche nach dem Maximum in jeder
der Npier Hierarchiestufen, wobei jede Hierarchiestufe eine unterschied-
liche Anzahl an Sektoren mge, € NVrier X1 hegitzen kann. Da durch die
Aufweitung der Strahlcharakteristik durch die Sektorcodewdrter der
Antennengewinn reduziert wird, muss fiir einen fairen Vergleich die
Messdauer abhingig von der Hierarchiestufe um g.,. € NVwierX1 ver-
langert werden. Nachdem ein dominanter Einfalls- oder Austrittswinkel
detektiert wurde, kann dieser fiir eine erneute Suche herausgerechnet
werden und der Prozess wiederholt sich. Fiir dieses Vorgehen ergibt sich
eine Kanalschidtzungsdauer von

Te,exh = Tm 5 (5142)

Nhier

Te,hl =K [ E nSGthsec,h
h=1

T, (5.143)
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wobei K in diesem Fall die Anzahl gesuchter Einfalls- bzw. Austritts-
winkel symbolisiert. Die Anzahl an Sektoren pro Hierarchiestufe 7
ist abhéngig von dem gewtinschten Gesamtabdeckungsbereich in Azi-
mut und Elevation sowie mafigeblich von dem Codebuchdesign selbst.
Sie kann somit flexibel an die Anforderungen angepasst werden. Falls
bereits in der hochsten Hierarchieebene die starksten K Einfalls- bzw.
Austrittswinkel parallel detektiert werden sollen, ergibt sich die Kanal-
schitzungsdauer zu

Nhier

E nsec,hgsec,h

h=2

Te’hg = Msec,19sec,1 + K T - (5144)

Allerdings muss hierfir die erste Hierarchiestufe bereits iiber eine ausrei-
chend hohe Anzahl an Sektoren verfiigen, um eine Trennung der Einfalls-
bzw. Austrittswinkel des Signals zu ermoglichen.

Fir die Kanalschidtzungsdauer des SABA-Verfahrens ist die Anzahl an
im ersten Schritt des Verfahrens gefundenen Maxima N4 sowie die An-
zahl an angrenzender untersuchter Raumrichtungen pro gefundenem
Maximum N,q4; von Bedeutung. Es ergibt sich eine Kanalschidtzungs-
dauer von

Te,SABA = (Nant + NdNadj) . Tm ) (5145)

die abhidngig von den gewéhlten Parametern ein Ausbalancieren zwi-
schen der Schétzdauer und der Schéitzgenauigkeit erlaubt. Es sei an-
gemerkt, dass sich die Anzahl gefundener Maxima Ny mit dem Aus-
breitungsszenario verdndert und sich somit nur indirekt iiber den ein-
gefiihrten Schwellwert I' anpassen ldsst. Fiir einen geniigend geringen
Schwellwert I', bei dem eine ausreichende Anzahl an Maxima detektiert
werden, kann dariiber hinaus die Anzahl Ngq zur Limitierung der Ka-
nalschiatzungsdauer auf einen Maximalwert begrenzt werden. Allgemein
lasst sich fiir das SABA-Verfahren sagen, dass eine Reduktion der An-
zahl an Antennen pro Subarray die Schitzgenauigkeit erhéht, da eine
hohere Anzahl an Antennen bei der Messung mittels des diinnbesetzten
Antennenarrays aktiv ist.

Die Kanalschédtzungsdauer des MSAM-Verfahrens ist abhéngig von der
Anzahl an Antennen pro Subarray, da dieser Wert die Anzahl notwen-
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diger aufeinanderfolgender Messungen definiert. Ebenso muss aufgrund
der Vergleichbarkeit zur vollstdndigen Suche die Messdauer erhéht wer-
den, um den Verlust des Strahlformungsgewinns durch eine zeitliche
Integration des Empfangssignals zu kompensieren. Der Faktor, um wel-
chen die Messdauer erhoht werden muss, ist identisch zum Antennen-
arraygewinn, da fiir das MSAM-Verfahren nur der Antennenelementge-
winn positiv zur Kompensation des Pfadverlusts beitrdagt. Aus Sicht des
Empfingers ist dieser Faktor also gleich der Anzahl an Empfangsanten-
nen N,p, sodass sich eine Messdauer fir jede der Messungen mittels
diinnbesetzter Antennenarrays von T spa = Nant - Ir, ergibt. Insgesamt
resultiert damit eine Kanalschdtzungsdauer von

Te,MSAM = Nant * Neub * T = (Na?nt/Ndig) Ty . (5146)

Fiir die Kanalschiatzungsdauer des MSAM-Verfahrens ist also eine ge-
ringe Anzahl an Antennen pro Subarray Ngy;, vorteilhaft.

Fiir die Kombination aus MSAM- und SABA-Verfahren erweitert sich
Gleichung (5.145) zu

TemsaBa = (NsaNant + NaNagj) - Tin (5.147)

wobei Nga die Anzahl an Messungen mittels diinnbesetzter Antennen-
arrays beschreibt.

Vergleich der Kanalschatzungsdauer

Zum Vergleich der Kanalschidtzungsdauer der einzelnen Verfahren kon-
nen die definierten Gleichungen unter Annahme verschiedener System-
parameter untersucht werden. Hierfiir wird von einer Mobilfunkbasis-
station mit einer hybriden Beamformingarchitektur ausgegangen. Im
Folgenden wird ein Abdeckungsbereich in Azimut von 120° und in Ele-
vation von 90° angenommen. Zudem sei der Antennenelementabstand
d, = A/2. Alle weiteren relevanten Parameter werden variiert. Alle
Verfahren weisen eine starke Abhéngigkeit von der Grofle des Anten-
nenarrays Nant auf. Fir die vollstdndige Suche ist dariiber hinaus die
Auflésung der Phasenschieber ¢ fiir die Kanalschitzungsdauer sowie die
Schéatzgenauigkeit der Eintritts- bzw. Austrittswinkel von entscheiden-
der Bedeutung. Fiir das MSAM-Verfahren hingegen ist, neben der Grofie
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des Antennenarrays, die Anzahl an Antennen pro Subarray Ng,, maf-
geblich. Fir das SABA-Verfahren wird die Anzahl detektierter Pfade
im ersten Schritt des Algorithmus Ny an die Anzahl an Subarrays ge-
koppelt. Hierbei wird davon ausgegangen, dass fiir den zweiten Schritt
des SABA-Verfahrens doppelt so viele Pfade ausgewéhlt werden wie
Digitalkanéle vorhanden sind. Es gilt somit Ny = 2Ngig = 2Nant/Nsup-
Abbildung 5.5a zeigt die Kanalschatzungsdauer iiber der Anzahl an An-
tennen. Die Kanalschitzungsdauer der vollstandigen Suche ist dabei
unabhéngig von der Antennenanzahl. Allerdings ist dies nicht der Fall
fiir die Qualitdt der Kanalschitzung mittels vollstdndiger Suche, wie
im nédchsten Abschnitt der Arbeit gezeigt wird. Eine Verringerung der
Phasenschieberauflosung fiihrt also zu einer Reduktion der Kanalschét-
zungsdauer, aber auch zu einer Reduktion der Auflésung geschétzter
Einfalls- bzw. Austrittswinkel. Die Kanalschiatzungsdauer des MSAM-
Verfahrens steigt mit einer zunehmenden Anzahl an Antennen an. Je
mehr Antennen pro Subarray vorhanden sind, umso drastischer ist die-
ser Anstieg. Das liegt an der damit verbundenen zunehmenden Anzahl
an notwendigen Messungen mittels der diinnbesetzten Antennenarrays.
Die geringste Kanalschitzungsdauer zeigt das SABA-Verfahren, bei dem
fiir eine steigende Anzahl an Antennen die Kanalschétzungsdauer nur

-
o

—%-EXH: ¢ =5 Bit L
| |- & -EXH: g = 6 Bit
—e— MSAM =2

o

4
12

Kanalschiitzungsdauer in 10° - T},
Kanalschiitzungsdauer in 10° - T},

T

64 100 144 196 256 324 400 64 100 144 196 256 324 400
Anzahl an Antennen Anzahl an Antennen

(a) Vergleich der vollstindigen Suche (b) Vergleich unter Beriicksichtigung ei-

(EXH) sowie des MSAM- und nes Ubertragungsprotokolls zwischen

SABA-Verfahrens auf einer Seite der einem volldigitalen Sender und einer

Kommunikationsverbindung. hybriden Beamformingarchitektur am
Empféinger.

Abbildung 5.5: Vergleich der Kanalschiatzungsdauer tiber der Grofle des Antennen-
arrays fir verschiedene Verfahren.
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langsam ansteigt. Zusammenfassend lasst sich schlussfolgern, dass sich
das MSAM-Verfahren insbesondere fiir kleinere Antennenarrays mit ei-
ner geringen Anzahl an Antennen pro Subarray eignet, wiahrend das
SABA-Verfahren auch fiir grofe Antennenarrays die geringste Kanal-
schiatzungsdauer der verglichenen Verfahren aufweist.

Unter Annahme eines Mehrantennensystems auf beiden Seiten der Kom-
munikationsverbindung muss fiir alle Kanalschétzungsverfahren ein ko-
ordinierter Prozess zwischen Sender und Empfinger zur Ermittlung
der Kanalinformationen etabliert werden. Dieser koordinierte Prozess
wird in Form eines Ubertragungsprotokolls definiert. Ziel ist es, auf
der Sende- und Empfangsseite die relevanten Kanalinformationen zu
bestimmen. Hierfiir kann im Falle der vollstdndigen Suche ein koordi-
niertes Durchprobieren aller Kombinationen der Beamformingvektoren
bzw. Codeworter am Sender und Empfénger erfolgen. Aus der Kom-
binatorik ergibt sich somit eine theoretische Gesamtschétzdauer von

Tiot,exn = 1. gé‘xh ~T§;‘Xh /T, unter Verwendung von Gleichung (5.142) zur

Berechnung der Kanalschatzungsdauern am Sender T ggxh und Empfin-
ger Te}fé‘xh. Im Falle eines hybriden Beamformingsystems am Empfanger
und eines volldigitalen Sendesystems kénnen die Sendeantennen tiber
OFDM-Untertrager im Frequenzbereich getrennt werden. Dies bedeu-
tet fiir das MSAM- und SABA-Verfahren, dass der Verlust des Strahl-
formungsgewinns am Sender sowie der Diversititsverlust durch eine
geringere Messbandbreite gegeniiber der vollstdndigen Suche kompen-
siert werden muss. Der auszugleichende Gesamtverlust liegt somit bei
einem theoretisch maximalen Faktor von M?2 . Es folgt fiir das MSAM-
Verfahren Tiot msam = Te,MSAM - M2, und fiir das SABA-Verfahren
Tiot,saBA = TesaBa - M2y,

Wie zuvor sind die resultierenden Kanalschédtzungsdauern iiber der An-
zahl an Antennen am Empfinger in Abbildung 5.5b dargestellt. Hier-
bei besteht das volldigitale Sendesystem aus M,,; = 16 Antennen, ei-
ner kompletten Abdeckung des gesamten Winkelbereichs, einem An-
tennenelementabstand von A/2 und einer Phasenschieberauflosung von
q = 4 Bit. Das Ergebnis macht die Uberlegenheit der Kanalschiitzungs-
verfahren mittels diinnbesetzter Antennenarrays deutlich. Das SABA-
Verfahren liefert wie zuvor die geringste Kanalschitzungsdauer. Ebenso
liefert das MSAM-Verfahren fiir Antennenarrays mit 256 Antennen fiir
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alle betrachteten Anzahlen an Antennen pro Subarray eine geringere
Kanalschiatzungsdauer als die vollstdndige Suche.

Uber das hierarchische Verfahren wird an dieser Stelle aufgrund der
Vielzahl an Freiheitsgraden kein Urteil getroffen. Zur Bewertung der
Kanalschétzungsdauer des hierarchischen Verfahrens werden hierzu fiir
die realisierten Verfahren im weiteren Verlauf der Arbeit Angaben ge-
macht.

5.4.2 Numerischer Vergleich mittels PBCM

Zur Untersuchung der Qualitidt der Kanalschitzung wird wie bereits
in Kapitel 4 das PBCM mit den in Tabelle 4.5 spezifizierten Para-
metern verwendet. Hierfiir beschrinkt sich die Untersuchung auf eine
SBHB-Architektur mit Ngj; = 4 x 4 Digitalkanélen. Als Qualitétspara-
meter dient dabei auch hier die maximal erreichbare Ubertragungsrate
in Form der 10 %-Ausfallkapazitat. Abhingig vom Kanalschatzungsver-
fahren wird der jeweilige Beamformingalgorithmus, wie in Abbildung
5.4 aufgezeigt, verwendet.

Zunéichst wird die Auswirkung einer Reduktion der Phasenschieberauf-
losung auf die 10 %-Ausfallkapazitiat der vollstdndigen Suche (EXH)
analysiert. Das Ergebnis fiir ¢ = {4,5,6} Bit zeigt Abbildung 5.6a.
Als obere Schranke fiir die Leistungsfdhigkeit ist ein volldigitales Sys-
tem mit idealer Kanalkenntnis eingetragen sowie der BA-Algorithmus
unter Kenntnis der idealen Einfallswinkel am Empfénger. Das Ergebnis
zeigt, dass sich die Leistungsfdhigkeit des BA-Algorithmus unwesent-
lich durch eine Reduktion der Phasenschieberauflosung von 6 Bit auf
4 Bit reduziert. Im Gegensatz dazu zeigt sich allerdings eine deutliche
Verschlechterung der 10 %-Ausfallkapazitéit fir die vollstdndige Suche
in Kombination mit dem BA-Algorithmus bei Reduktion der Phasen-
schieberauflosung. Somit ist diese Verschlechterung auf die Qualitdt der
Schiatzung der dominanten Einfallswinkel am Empfénger zuriickzufiih-
ren, die fiir geringe Auflésungen nur sehr unpréizise detektierbar, be-
ziehungsweise nicht mehr identifizierbar, sind. Bei Vergleich des BA-
Algorithmus mit idealen Winkeln und den aus der vollstandigen Suche
geschétzten Winkeln sieht man, dass fiir 6 Bit die vollstdndige Suche die
10 %-Ausfallkapazitit der Referenz nahezu erreicht. Die Erhohung der
Phasenschieberauflosung steigert allerdings die Kanalschétzungsdauer

142



5.4 Vergleich der Kanalschéitzverfahren

.8

%)
S

Elevation (°)
: (=}

20

Sunjstesguejdury] 93I0TULION

-50 -25 0 25 50
Azimut (°)

(a) 10 %-Ausfallkapazitit iiber dem SNR  (b) Beispiel der normierten Empfangsleis-

fir die vollstdndige Suche (EXH) mit tung der vollstindige Suche fir ¢ =
verschiedenen Phasenschieberauflésun- 6 Bit. Rote Kreuze: tatsichliche Ein-
gen. fallswinkel; weifle Kreise: detektierte

Einfallswinkel.

Abbildung 5.6: Untersuchung der vollstdndigen Suche (EXH).

deutlich. Fir ¢ = {4, 5,6} Bit ergeben sich Kanalschitzungsdauern von
{195,725,2679}T,,.

In Abbildung 5.6b ist beispielhaft das normierte Empfangsleistungs-
ergebnis der vollstdndigen Suche fiir eine exemplarische Kanalrealisie-
rung gezeigt. Die innerhalb des PBCM festgelegten und somit tatséchli-
chen Einfallswinkel sind als rote Kreuze eingezeichnet. Zu erkennen ist,
dass sich ein einzelner Einfallswinkel iber mehrere Codeworter auswei-
tet, da die einzelnen Richtcharakteristiken der Codewdrter physikalisch
nicht perfekt getrennt werden kénnen. Somit ist insbesondere die Tren-
nung eng benachbarter Einfallswinkel schwierig. Als weifle Kreise ist
das Schétzergebnis moglicher Einfallswinkel eingetragen. Hiervon wer-
den im néchsten Schritt, unter Auswertung der Empfangsleistung, die
K starksten Einfallswinkel an den Beamformingalgorithmus iibergeben.
Wie Abbildung 5.6b zeigt, konnten alle der 16 zuféllig ausgewéahlten
Einfallswinkel korrekt detektiert werden. Insgesamt hat die vollsténdige
Suche 25 mogliche Einfallswinkel detektiert.

Eine wichtige Frage, die es zu beantworten gilt, lautet: Wie viele Bit an
Phasenschieberauflosung werden zur Erzielung der maximal erreichba-
ren Ubertragungsrate benotigt? Diese Phasenschieberauflésung ist ab-
héangig von der Antennenarraygrofe und wird in Abbildung 5.7 fiir die
vollstédndige Suche bei einem SNR von 10dB analysiert. Je kleiner das
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Ny =12 % 12
Now = 16 x 16 |
Nunt = 20 % 20
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Abbildung 5.7: 10 %-Ausfallkapazitit iiber der Phasenschieberauflssung fiir ver-
schiedene Antennenarraygrofien bei Verwendung der vollstandigen
Suche und einem SNR von 10dB.

Antennenarray, umso frither sattigt die 10 %-Ausfallkapazitit bei Stei-
gerung der Phasenschieberauflosung. Der Grund ist die geringe Richt-
wirkung beziehungsweise der geringe Antennengewinn bei kleinen An-
tennenarraygrofien. Fiir Antennenarrays der Grofie 12 x 12, 16 x 16 und
20 x 20 zeigt sich ab einer Phasenschieberauflosung von 5 Bit, 6 Bit bzw.
7 Bit keine weitere Verbesserung der 10 %-Ausfallkapazitat. Eine weite-
re Steigerung der Phasenschieberauflosung fithrt also zu keiner weiteren
Verbesserung der Leistungsfihigkeit.

Anhand der normierten Empfangsleistung ldsst sich ebenso das Prinzip
der hierarchischen Suche beschreiben. Aufgrund der Schwierigkeit der
Detektion mehrerer Ausbreitungspfade mittels des hierarchischen Code-
buchverfahrens wird die Anzahl rdumlicher Pfade und Digitalkanéle auf
vier beschrénkt. Es gilt somit Ngijz = Maiz = 2x2. Hierfiir wird zunéchst
ein Codebuch bestehend aus zwei Hierarchiestufen definiert. Angenom-
men wird eine Phasenschieberauflésung von 5 Bit. Die erste Hierarchie-
stufe besteht aus 168 Sektoren. Die zweite Hierarchiestufe entspricht
dem Codebuch der vollstéandigen Suche mit 725 Codewoértern. Zur Auf-
weitung der Richtcharakteristik der Sektoren werden die Subarrays, wie
in Abschnitt 5.2 beschrieben, mit leicht unterschiedlichen Phasendiffe-
renzen zwischen den Antennenelementen beaufschlagt. Die entstehenden
Richtcharakteristiken tiber dem Azimutwinkel der Sektorcodeworter im
Vergleich zu den Richtcharakteristiken der vollsténdigen Suche finden
sich in Anhang B.3. Abbildung 5.8a zeigt beispielhaft das normierte
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Abbildung 5.8: Beispiel des Ablaufs des hierarchischen Codebuchverfahrens.

Empfangsleistungsergebnis der ersten Hierarchieebene. Als rote Kreuze
sind die tatsdchlichen Einfallswinkel eingezeichnet. Aufgrund der tiber-
lappenden Codewdrter spreizt sich das Suchergebnis {iber mehrere Sek-
torcodeworter. Hierbei ist also eine klare Trennung der Einfallswinkel
schwerer moglich als fiir die vollsténdige Suche. Die weilen Punkte mar-
kieren die ausgewéhlten Sektoren der ersten Hierarchieebene. Wie ge-
zeigt, konnen in diesem Beispiel alle vorhanden Einfallswinkel erkannt
werden. In der zweiten Stufe des hierarchischen Codebuchverfahrens
werden die in diesem Fall vier Codeworter der vollstindigen Suche in-
nerhalb des identifizierten Sektors untersucht. Abbildung 5.8b zeigt das
normierte Empfangsleistungsergebnis der vollstdndigen Suche. Fiir das
hierarchische Verfahren werden nur die als weifle Quadrate markierten
Strahlrichtungen untersucht. Das rot gefiillte Quadrat gibt schlussend-
lich das Suchergebnis der hierarchischen Suche an, das fiir alle identi-
fizierten Sektoren mit dem der vollstdndigen Suche iibereinstimmt und
sehr nahe am tatsidchlichen Einfallswinkel liegt. In dem hier genann-
ten Beispiel reduziert sich die Kanalschétzungsdauer im Vergleich zur
vollstéandigen Suche von 725 T,,, auf 184 T,,. Beriicksichtigt man den
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Verlust des Beamforminggewinns in der ersten Hierarchieebene, indem
die Messdauer entsprechend verlangert wird, ergibt sich eine Schétz-
dauer von ungefdhr 251 T),,. Der Faktor um welche die Messdauer der
ersten Hierarchieebene verldangert wird liegt bei 1,4. Es ist also mog-
lich, die Kanalschétzungsdauer des hierarchischen Codebuchverfahrens
im Vergleich zur vollstindigen Suche um ein Vielfaches zu reduzieren.

Als néchstes kann das hierarchische Codebuchverfahren mit der voll-
standigen Suche beziiglich der erreichbaren 10 %-Ausfallkapazitat tiber
dem SNR verglichen werden. Das Ergebnis in Abbildung 5.9 beinhaltet
hierbei eine Variation der Anzahl untersuchter Raumrichtungen NN,g;
in der zweiten Hierarchieebene. Diese wird in diesen Untersuchungen
iiber den Abdeckungsbereich der einzelnen Sektoren hinaus vergrofiert,
um das Ergebnis weiter zu verbessern. Das Resultat ist wie zu erwarten
eine Verbesserung der 10 %-Ausfallkapazitit bei Steigerung der angren-
zenden Suche. Diese kommt zum Preis einer erhohten Schitzdauer, die
fir K = 4 im Mittel von 168 T}, ohne eine angrenzende Suche auf
232 Ty, fir N,q; = 16 ansteigt. Hierbei ist der Ausgleich des verlorenen
Beamforminggewinns der ersten Hierarchieebene nicht berticksichtigt.
Insgesamt kann das hierarchische Codebuchverfahren nicht die 10 %-
Ausfallkapazitiat der vollstdndigen Suche erreichen. Der Grund ist das
mehrere in einem Sektor vorhandene Ausbreitungspfade nicht aufgelost
werden konnen und es aufgrund der begrenzten Trennung der Sektoren
auch zu Fehldetektionen kommen kann. Dieser Verlust and Ausfallka-
pazitdt kann moglicherweise durch ein optimiertes Design der Sektorco-

—%—VD —k— VD
—4—EXH —4—EXH
—@—HC: N, = 16 —@—HC: N,y = 16
——HC: Ny =4 ——HC: Ny =4
HC: Ohne angrenzende Suche HC: Ohne angrenzende Suche

0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
SNR (dB) SNR (dB)

(a) K =4 (b) K =1

Abbildung 5.9: 10 %-Ausfallkapazitit iber dem SNR.
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Abbildung 5.10: 10 %-Ausfallkapazitéit iiber dem SNR.

deworter reduziert werden. Dass die Ausfallkapazitat der vollstdndigen
Suche erreicht werden kann, zeigt das Ergebnis in Abbildung 5.9b fiir
K = 1. Dies entspricht einem Szenario mit einem dominanten Ausbrei-
tungspfad zwischen Sender und Empfénger, dessen Wahrscheinlichkeit
insbesondere mit steigenden Trégerfrequenzen zunimmt.

Als néchstes werden das MSAM-Verfahren und das SABA-Verfahren
mit I' = 0,01 fiir Phasenschieberauflésungen von 4 Bit und 6 Bit ana-
lysiert. Die Anzahl an Digitalkandlen am Sender und Empfénger liegt
bei Maijz = Najg = 4 x 4. Somit kénnen K = 16 parallele Datenstrome
iibertragen werden. Als Referenz dient wieder das volldigitale System
(VD) mit idealer Kanalkenntnis sowie die vollstdndige Suche (EXH) mit
einer Phasenschieberauflosung von 6 Bit. Das Ergebnis in Abbildung
5.10 zeigt die Uberlegenheit des MSAM-Verfahrens gegeniiber der voll-
standigen Suche. Diese Erhohung der 10 %-Ausfallkapazitit gegeniiber
der vollstandigen Suche ist auf die Uberlegenheit des SIC-Algorithmus
gegeniiber dem BA-Algorithmus zuriickzufithren. Das SABA-Verfahren
besitzt eine etwas geringere 10 %-Ausfallkapazitit als die vollstandige
Suche, die in diesem Fall als obere Schranke der Leistungsfihigkeit
angesehen werden kann. Zum Vergleich ist dariiber hinaus die 10 %-
Ausfallkapazitat fiir das SABA-Verfahren dargestellt, welches auf den
zweiten Schritt des Verfahrens, d.h. die Uberpriifung der im ersten
Schritt identifizierten Einfallswinkel mittels des Codebuchs der voll-
stdndigen Suche, verzichtet. Das Ergebnis dieses reduzierten SABA-
Verfahrens ist mit der Abkiirzung ,red“ in der Legende von Abbildung
5.10 gekennzeichnet. Das Ergebnis lasst dariiber hinaus erkennen, dass
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Abbildung 5.11: 10 %-Ausfallkapazitit iber dem SNR fiir verschiedene Parameter
des SABA-Verfahrens.

eine Reduzierung der Phasenschieberauflosungen von 6 Bit auf 4 Bit das
Schéitzergebnis des MSAM-Verfahrens nicht signifikant verschlechtert.
Somit kann fiir dieses Verfahren auf kostengiinstige Phasenschieber zu-
riickgegriffen werden, die zudem auch noch eine Beschleunigung der Ein-
stellungszeit der Phasenschieber ermoglichen. Fiir das SABA-Verfahren
zeigt sich aufgrund der Winkelsuche im zweiten Schritt des Verfahrens
eine Reduktion der 10 %-Ausfallkapazitit bei der Reduzierung der Pha-
senschieberauflosung. Das Verfahren der vollstdndigen Suche gilt dabei
als obere Schranke der Leistungsfahigkeit, anhand dessen sich die Aus-
wahl der Phasenschieberauflésung auch fiir das SABA-Verfahren orien-
tieren kann.

Wie in Abschnitt 5.3.1 vorgestellt, kann im zweiten Schritt des SABA-
Verfahrens eine zusétzlich Feinsuche um die zuvor detektierten Ein-
fallswinkel erfolgen. Die Anzahl ausgewédhlter Codeworter aus dem Co-
debuch der vollstdndigen Suche wird in der numerischen Analyse in
Abbildung 5.11a zu N,q; = {1,4, 8} gewahlt. Fiir N,q; = 1 findet so-
mit keine zusétzliche Feinsuche statt. Das Ergebnis in Abbildung 5.11a
zeigt, dass durch eine angrenzende Suche die 10 %-Ausfallkapazitit ver-
bessert werden kann. Allerdings sattigt sich die Steigerung der 10 %-
Ausfallkapazitit bei einer weiteren Erhéhung der Anzahl an Codewor-
tern der angrenzenden Suche. Der verbleibende Abstand der 10 %-
Ausfallkapazitit des SABA-Verfahrens bezogen auf die vollstandige
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Suche ist also auf den verbleibenden Fehler bei der Detektion der Ein-
fallswinkel im ersten Schritt des SABA-Verfahrens zurtickzufithren. Im
Mittel tiber alle MIMO-Kanalrealisierungen werden gerundet Ny = 16
mogliche Einfallswinkel im ersten Schritt des SABA-Verfahrens detek-
tiert. Mit dem Faktor der angrenzenden Suche N.q; = {1,4,8} erge-
ben sich nach Gleichung (5.145) Kanalschiatzdauern von T, gapa =
{272,321,386}T,,. Diese liegen somit deutlich unterhalb der Kanal-
schatzdauer der vollstdndigen Suche mit ¢ = 6 Bit von 2679 Ty,,.
Alternativ zur angrenzenden Suche besteht, wie in Abschnitt 5.3.4 einge-
fithrt, die Moglichkeit, die Schatzgenauigkeit der ersten Stufe des SABA-
Verfahrens durch Ngp zeitlich aufeinanderfolgende durchgefiihrte Ka-
nalmessungen mittels diinnbesetzter Antennenarrays zu verbessern.
Die Auswirkungen auf die 10 %-Ausfallkapazitit fir Ngp = {1,4,8}
sind in Abbildung 5.11b dargestellt. Wie das Ergebnis zeigt, kann
die 10 %-Ausfallkapazitit fir Nga = 4 gegeniiber dem klassischen
SABA-Verfahren ohne mehrfach aufeinanderfolgende Messungen deut-
lich verbessert werden. Fiir Nga = 8 zeigt sich gegeniiber Ngpn = 4
keine weitere sichtbare Verbesserung. Der Grund hierfiir ist, dass ei-
ne Erhohung der Anzahl an Messungen lediglich den ersten Schritt
des SABA-Verfahrens verbessert, nicht aber die darauffolgende Feinsu-
che im zweiten Schritt des Verfahrens. Aufgrund der hohen Anzahl
an Antennen erhoht sich die Anzahl notwendiger Messungen durch
die mehrfachen Kanalmessungen deutlich. Fir Ngy = {1,4,8} er-
geben sich nach Gleichung (5.147) Kanalschidtzdauern von gerundet
Tesapa = {272,1065,2096}T,,. Die Anzahl gefundener Einfallswinkel
im ersten Schritt des SABA-Verfahrens verdndert sich mit der An-
zahl an Kanalmessungen und liegt fiir Nsa = {1,4,8} bei gerundet
Ny = {16,41,48}. Das SABA-Verfahren mit einer angrenzenden Su-
che benotigt also im Vergleich zu mehrfachen zeitlichen Messungen des
MSABA-Verfahrens eine deutlich geringere Kanalschéitzungsdauer bei
einer vergleichbaren Steigerung der 10 %-Ausfallkapazitét.

5.4.3 Untersuchung anhand gemessener
Ubertragungskanéle

Zur Verifikation der numerischen Ergebnisse werden die Kanalschét-
zungsverfahren anhand der in Kapitel 3 gewonnenen Kanalmessdaten
ausgewertet. Die Auswertung erfolgt dabei statistisch unter Einbezie-
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Tabelle 5.3: Verwendete Indexmengen fiir die Auswahl der aktiven Antennenelemen-
te des MSAM- und SABA-Verfahrens.

Algorithmus Nummer Symbol Indexmenge
1 e {4,5,11,15}

MSAM 2 P {1,8,9,16}

3 e {3,7,10,13}

4 r {2,6,12,14}

SABA 02 {1,6,10,16}

hung aller Messpunkte. Da das Messsystem auf der Empfangsseite tiber
16 horizontal angeordnete Antennenelemente verfiigt, findet die nach-
folgende Schétzung der dominanten Einfallswinkel ausschlieilich in Azi-
mut statt. Hierbei wird neben den Referenzarchitekturen eine SBHB-
Architektur am Empfanger angenommen mit Ngj; = 4 Digitalkanélen,
fiir die K = 4 parallele Datenstrome tibertragen werden sollen. Fiir das
MSAM-Verfahren werden die Konstellationen aktiver Antennenelemen-
te mit den in Tabelle 5.3 gelisteten Indexmengen festgelegt. Fiir das
SABA-Verfahren wird die ebenfalls in Tabelle 5.3 eingetragene Index-
menge verwendet. Die Indizierung der Antennen folgt der Numerierung
am Empfianger in Abbildung 3.1.

In Abbildung 5.12a ist ein Vergleich der Kanalschétzungsverfahren dar-
gestellt. Als Referenz dient die volldigitale Architektur sowie ein Pha-
sed Array. Wie das FErgebnis zeigt, dominiert fiir geringe MER das
Phased Array die SBHB-Architekturen. In diesem Fall ist es aufgrund
der geringen Kanalqualitdt also nicht vorteilhaft, den Strahlformungs-
gewinn auf mehrere rdaumliche Ausbreitungspfade aufzuteilen, sondern
den Gewinn des gesamten Antennenarrays auf einen Ausbreitungspfad
zu konzentrieren. Ab einem MER von 7,5dB tbertrifft zunichst das
MSAM-Verfahren die 10 %-Ausfallkapazitit des Phased Arrays. Die
10 %-Ausfallkapazitdt der vollstindigen Suche (EXH) liegt etwas un-
terhalb des MSAM-Verfahrens, wie dies bereits innerhalb der nume-
rischen Analyse mittels des PBCM gezeigt wurde. Als weiterer Ver-
gleichsmafistab dient ein zweistufiges hierarchisches Codebuchverfahren
folgend den Beschreibungen in Abschnitt 5.2, ohne eine Mehrfachver-
wendung von Strahlrichtungen in benachbarten Sektorcodewortern. Die
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Abbildung 5.12: Vergleich der 10 %-Ausfallkapazitit iber dem MER fiir verschiedene
Kanalschéatzungsverfahren.

Anzahl an Sektoren ist in diesem Fall NX91P = 14, Aufgrund der
geringen Anzahl an Antennen und der verhéltnisméaflig groflen Anzahl
zu detektierender Einfallswinkel ist die Kanalschidtzungsdauer des hier-
archischen Verfahrens mit T, 1 = 72 T,, (nach Gleichung (5.144))
sogar hoher als die Kanalschdtzungsdauer der vollstindige Suche mit
Teexn = 57 T),. Ein Vergleich der Leistungsfahigkeit zeigt, dass das
hierarchische Codebuchverfahren nur fiir MER-Werte unterhalb von
12dB die 10 %-Ausfallkapazitit der vollstdndigen Suche erreicht. Das
SABA-Verfahren mit I' = 0,1 und N,q; = 1 zeigt fiir die ausgewéhl-
ten Parameter im Vergleich mit den anderen Verfahren die geringste
maximal erreichbare Ubertragungsrate, besitzt allerdings eine deutlich
geringere Kanalschétzungsdauer von T, sapa = 23 1),. Die Anzahl ge-
fundener Maxima liegt fiir den gewahlten Schwellwert im Mittel {iber
allen Messdaten bei N; ~ 7. Hinzuzufiigen ist, dass fiir die Schitzung
mittels des diinnbesetzten Antennenarrays gerade einmal vier Anten-
nenelemente aktiv sind, wodurch die Betrachtung der Richtcharakteris-
tik des SABA-Verfahrens zu vielen Mehrdeutigkeiten fithrt. Die Stiarken
des SABA-Verfahrens zeigen sich, wie in den numerischen Simulationen
dargelegt, vor allem in Szenarien, bei denen die Anzahl an Digitalkana-
len grofler als die Anzahl an Ausbreitungspfaden ist. Die bendtigten
Schatzdauern sowie die erreichbare 10 %-Ausfallkapazitit bei einem
MER von 10dB sind nochmals in Tabelle 5.4 zusammengefasst. Die
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5 Kanalschiatzungsmethoden fiir hybride Beamformingsysteme

Tabelle 5.4: Vergleich der Kanalschitzungsdauer innerhalb der Messdatenanalyse.
Die 10 %-Ausfallkapazitit ergibt sich fiir ein MER von 10dB.

Verfahren EXH HC MSAM SABA
10 %-Ausfallkapazitiat (bps/Hz)| 7,8 7.8 9,2 6,1
Schétzdauer (in T,,) 57 72 64 23
Schatzdauer (in ms) 7,3 9,2 8,2 2.9

tatsdchlichen Kanalschidtzungsdauern ergeben sich basierend auf der
Messdauer T, = 128 ps, die in diesem Fall der OFDM-Symboldauer
entspricht.

Im Gegensatz zu den vorangegangen Analysen wird der Ubertragungs-
kanal wéahrend den Kanalschitzungsverfahren als nicht langer konstant
angenommen. Es wird also die Kohirenzzeit des realen Ubertragungska-
nals berticksichtigt. Fiir jede Messposition zwischen der Basisstation und
der mobilen Sendeeinheit stehen hierfiir eine zeitliche Sequenz von 4000
aufeinanderfolgenden MIMO-Kanalmatrizen zur Verfiigung. Aufgrund
der Auswertung jedes OFDM-Symbols besitzen die Messdaten eine zeit-
liche Auflosung von 128 s, die somit der Einzelmessdauer T;,, = 128 ns
entspricht. Abhéngig von den in Tabelle 5.4 ermittelten Schétzdauern
arbeiten die einzelnen Kanalschdtzungsverfahren mit einer unterschied-
lichen Anzahl an aufeinanderfolgenden MIMO-Kanalmatrizen. Das Er-
gebnis der Analyse ist in Abbildung 5.12b gezeigt. Als Referenz ist
fiir alle Verfahren die 10 %-Ausfallkapazitat ohne Berticksichtigung der
Schitzdauer, d.h. das Ergebnis aus Abbildung 5.12a, mit eingetragen.
Der Vergleich zeigt, dass die notwendige Dauer der Schitzung fiir alle
Verfahren die erreichbare 10 %-Ausfallkapazitdt nicht mafigeblich ver-
schlechtert. Fiir Szenarien mit sich bewegenden Mobilfunkteilnehmern
oder bewegten reflektierenden Objekten reduziert sich die Kohérenzzeit
in Abhéngigkeit von den auftretenden Geschwindigkeiten. Auf der an-
deren Seite kann tiber eine Reduktion der OFDM-Symboldauer bzw.
des OFDM-Untertragerabstands die damit verbundene Einzelmessdau-
er und somit die Kanalschitzdauer insgesamt reduziert werden.

Wie bereits in Abschnitt 5.3.1 diskutiert, spielt die Auswahl der Para-
meter des SABA-Verfahrens eine entscheidende Rolle, um zwischen der
Schitzdauer und der Schétzgenauigkeit abzuwigen. Die Einflussmog-
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Abbildung 5.13: Vergleich der 10 %-Ausfallkapazitat iber dem MER fiir verschiedene
Parameter des SABA-Verfahrens.

lichkeiten der Parameter sollen im Folgenden néher betrachtet werden.
In Abbildung 5.13 ist hierzu das Ergebnis des SABA-Algorithmus fiir
die verschiedenen Schwellwerte I' aufgetragen. Es zeigt sich, dass fiir
eine Reduzierung des Schwellwerts mehr Ziele detektiert werden, d.h.
die Anzahl Ny steigt und somit werden mehr mogliche Einfallwinkel
im zweiten Schritt des SABA-Verfahrens auf deren Eignung tiberprift.
Die 10 %-Ausfallkapazitat kann somit zum Preis einer lingeren Kanal-
schatzungsdauer erhoht werden. In Zahlen ausgedriickt kann die 10 %-
Ausfallkapazitéit bei einem SNR von 10dB von 5,7 bps/Hz fiir T' = 0,15
um 1,7 bps/Hz auf 7,4 bps/Hz fir I' = 0,01 gesteigert werden. Allerdings
steigt hiermit auch die Messdauer von im Mittel 20,8 T\, auf 30,1 Ty,
an. Neben der Verédnderung des Schwellwerts besteht ebenfalls die Mog-
lichkeit, die Schétzgenauigkeit tiber eine Suche in der Umgebung der
durch die Messungen mittels des diinnbesetzten Antennenarrays iden-
tifizierten Einfallswinkel zu verbessern. Diese Untersuchung findet fiir
Nae = 3 und N, = 5 statt. Das Ergebnis ldsst auch hier eine Stei-
gerung der 10 %-Ausfallkapazitat erkennen. Betrachtet man die 10 %-
Ausfallkapazitdt bei einem SNR von 10 dB und I'" = 0,1 so ergibt sich von
N,. = 1 auf N,. = 5 eine Steigerung um 0,5 bps/Hz bei einer gleichzeiti-
gen Erhohung der Kanalschiatzungsdauer um 27,6 T,,. Die aufgefithrten
Beispiele zeigen somit, dass zwischen der Kanalschatzungsdauer und
der erreichbaren Ubertragungsrate iiber eine geeignete Wahl der Para-
meter des SABA-Verfahrens abgewogen werden kann. Diese Flexibilitét
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5 Kanalschiatzungsmethoden fiir hybride Beamformingsysteme

ist ein weiterer Vorteil des SABA-Verfahrens gegeniiber den bisher in
der Fachliteratur prasentierten Ansétzen.

5.5 Zusammenfassung zu Kapitel 5

In diesem Kapitel wurden verschiedene Verfahren zur Schétzung der
notwendigen Kanalinformationen fiir hybride Beamformingsysteme vor-
gestellt. Zunéchst fand dabei eine Beschreibung der in der Fachlite-
ratur préasentierten Losungsanséitze statt. Ein vielversprechender und
in dieser Arbeit untersuchter Ansatz sind hierarchische Codebuchver-
fahren zur Bestimmung der dominanten Ausbreitungspfade des Kanals
in Form der Austritts- und Einfallswinkel am Sender bzw. Empfinger.
Ein solches hierarchisches Codebuchverfahren wurde in diesem Kapitel
konstruiert und erstmals fiir zweidimensionale Antennenarrays analy-
siert. Die numerischen Ergebnisse zeigen, dass die Kanalschédtzungsdau-
er deutlich gegeniiber der vollstdndigen Suche reduziert werden kann,
falls die Reduktion des Strahlformungsgewinns innerhalb der Sektor-
suche nicht kompensiert werden muss. Im Gegensatz zum bisherigen
Stand der Forschung konnte das Verfahren ebenfalls anhand der auf-
gezeichneten Kanalmessdaten validiert werden. Zur Steigerung der ma-
ximal erreichbaren Ubertragungsrate sowie zur weiteren Reduktion der
Kanalschétzungsdauer wurden zwei neue Kanalschétzungsverfahren ba-
sierend auf Messungen mittels diinnbesetzter Antennenarrays entwi-
ckelt. Das vorgestellte SABA-Verfahren zeichnet sich durch seine au-
Bergewohnlich geringe Kanalschitzungsdauer und seine Anpassungsfih-
gikeit aufgrund der zahlreich verfiigbaren Parameter aus. Dariiber hin-
aus ermoglicht das préasentierte MSAM-Verfahren eine Rekonstruktion
der vollstandigen MIMO-Kanalmatrix. Aufgrund dessen lasst sich das
MSAM-Verfahrens mit dem SIC-Algorithmus zur Bestimmung der Be-
amformingmatrix kombinieren. Die Untersuchungen zeigen eine héhere
10 %-Ausfallkapazitdt im Vergleich zur vollstdndigen Suche, bei einer
gleichzeitig etwas geringeren Kanalschiatzungsdauer. Eine architektoni-
sche Losung liefert das Einfligen zuschaltbarer Bandpassfilter die eine
Separation der Empfangsantennen eines Subarrays im Frequenzbereich
erlauben. Dies ermoglicht somit ebenfalls eine direkte Schétzung der
vollstandigen MIMO-Kanalmatrix ohne zeitlich getrennte Schétzungen
durchfithren zu miissen. Zusammenfassend konnten in diesem Kapitel
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neue Kanalschitzungsverfahren fiir hybride Beamformingsysteme ent-
wickelt und deren Uberlegenheit gegeniiber der klassischen vollstandigen
Suche nachgewiesen werden.
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6 Messtechnische Analyse eines
Subarray-basierten hybriden
Beamformingsystems

In den vorangegangenen Kapiteln wurden die hybriden Beamforming-
architekturen und -algorithmen sowie Verfahren zur Kanalschétzung
anhand numerischer Simulationen und basierend auf Messdaten un-
tersucht. Bis zu diesem Punkt wurde nicht auf die Mdoglichkeiten zur
Realisierung von hybriden Beamformingsystemen niedriger Komplexi-
tat sowie auf Implementierungsaspekte, wie beispielsweise Nichtideali-
taten der analogen Bauelemente, eingegangen. Diese Wissensliicke soll
in diesem Kapitel geschlossen werden.

Die Betrachtungen fokussieren sich in diesem Kapitel auf die SBHB-
Architektur. Zu Beginn wird in Abschnitt 6.1 das Systemkonzept und
der Hardwareaufbau eines entworfenen SBHB-Empfangssystems vorge-
stellt. Fiir das SBHB-Empfangssystem wird anschliefend ein Over-the-
Air (OTA)-Kalibrierungsverfahren vorgestellt und messtechnisch vali-
diert. Nach der erfolgreichen Kalibrierung des Systems behandelt Ab-
schnitt 6.2 die Implementierung der in Kapitel 5 vorgestellten Kanal-
schitzungsverfahren. Abschlielend werden die Verfahren anhand prak-
tischer Messungen evaluiert.

6.1 Subarray-basierter hybrider
Beamforming-Empfanger

Das hier prasentierte SBHB-System greift auf das in Kapitel 3 entwi-
ckelte MIMO-Kanalmesssystem zuriick. Ausgehend von dem volldigita-
len 16 x 4-Kanalmesssystem werden die vier HF-Empfangsmodule durch
ein einzelnes SBHB-Empfangsmodul ersetzt. Somit kann das identische
Antennenmodul am Empfinger verwendet werden, was eine Vergleich-
barkeit des SBHB-Empfingers mit dem aufgebauten volldigitalen Emp-
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Abbildung 6.1: Blockdiagramm des SBHB-Empfangersystems mit einem Foto der im
Gehiuse eingelegten Leiterplatte [EPKY20].

fangssystem ermoglicht. Des Weiteren werden die fiir die Messkampa-
gne in Kapitel 3 ausgewihlte Ubertragungsfrequenz und Zwischenfre-
quenz beibehalten. Das heterodyne Empfingerkonzept, mit SDRs zur
Zwischenfrequenz- und Basisbandsignalverarbeitung, bleibt also ebenso
erhalten.

6.1.1 Systemdesign

Das SBHB-Empfangermodul besteht aus 16 HF-Eingéngen, welche
die Schnittstelle zum Empfangsantennenarray via Koaxialkabel reali-
sieren. Die vier ZF-Ausginge auf der gegeniiberliegenden Seite sind
iiber Koaxialkabel mit zwei SDRs verbunden. Der Aufbau des SBHB-
Empfangsmoduls ist in Abbildung 6.1 gezeigt. Die wesentlichen Kenn-
daten des SBHB-Empféngers sind in Tabelle 6.1 aufgelistet.
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6.1 Subarray-basierter hybrider Beamforming-Empfanger

Tabelle 6.1: Parameter des SBHB-Empfingers

Bezeichnung Symbol Wert
Anzahl Empfangsantennen Nant 16
Anzahl Digitalkanéle Naig 4
Antennen pro Subarray Neup 4
Phasenschieber (AWMF-0108)
Auflésung q 5 Bit
©s 11,25°
Einstellbereich 360°
Dampfungsglieder (AWMF-0108)
Auflosung 5 Bit
1dB
Einstellbereich 0dB - 31dB

Kernstiick des Empfangsmoduls stellen vier integrierte Schaltkreise der
Firma Anokiwave vom Typ AWMF-0108 dar [318], welche die Einstel-
lung der Phase und Amplitude eines jeden HF-Eingangssignals ermdog-
lichen und jeweils vier Empfangskanéle mittels Leistungskombinierern
verkniipfen. Vor dem AWMF-0108 befindet sich ein rauscharmer Ver-
starker im Empfangszweig sowie ein Bandpassfilter zur Unterdriickung
der Spiegelfrequenz. Die Konvertierung der Empfangssignale in den Zwi-
schenfrequenzbereich erfolgt nach der Leistungskombination durch den
AWMF-0108 und einer zusatzlichen Signalverstdarkung. Fir den rausch-
armen Verstirker und den Mischer wurde auf dieselben kommerziellen
Bauteile, die bereits fiir das volldigitale Kanalmesssystem verwendet
wurden, zuriickgegriffen. Die SBHB-Empféngerarchitektur besteht aus
vier Antennen pro Subarray. Fir die Einstellung der Phase verfiigt der
AWMF-0108-Baustein iiber einen digitalen Phasenschieber mit einer
Auflésung von 5 Bit. Daraus ergeben sich insgesamt 32 mogliche Pha-
senzustdnde zur Abdeckung der vollstindigen 360°, woraus eine Pha-
senauflosung von 11,25° resultiert. Die Amplitude lésst sich {iber ein
variables Dampfungsglied innerhalb des AWMF-0108 Bausteins in 1 dB
Schritten von 0dB bis 31 dB fiir jeden Empfangskanal einstellen. Auch
hier handelt es sich also um eine Auflésung von 5 Bit. Die Ansteuerung
des AWMF-0108-Bausteins erfolgt iiber ein SPI-Bussystem, das tiber
einen Arduino Due via Ungversal Serial Bus (USB) mit dem Messcom-
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6 Messtechnische Analyse eines Subarray-basierten hybriden Beamformingsystems

(a) Vorderansicht (b) Draufsicht

Abbildung 6.2: Fotos des SBHB-Empfangssystems.

puter verbunden ist. Des Weiteren wurde die Moglichkeit zur Abschal-
tung des jeweils ersten rauscharmen Verstérker der Empfangszweige im-
plementiert. Gemeinsam mit der Moglichkeit zur Erhohung der Damp-
fung innerhalb des AWMF-0108-Bausteins kénnen somit die einzelnen
Empfangskanéle unabhéngig voneinander an- oder ausgeschaltet wer-
den. Fotos des SBHB-Empfangssystems sind in Abbildung 6.2 gezeigt.

6.1.2 Kalibrierungsverfahren

Die Voraussetzung fiir eine erfolgreiche Implementierung der in Kapi-
tel 5 beschriebenen hierarchischen Kanalschdtzungsverfahren und des
SABA-Verfahrens ist eine Kalibrierung der HF-Kanile. Es ist also
ein Ausgleich der durch Nichtidealitdten der Hardware entstehenden
Phasen- und Amplitudenunterschiede zwischen den HF-Kanélen des
SBHB-Empfiangersystems notwendig. Es sei angemerkt, dass gewisse
Phasen- und Amplitudenunterschiede trotz eines symmetrischen Sys-
temaufbaus in praktischen Realisierungen nie vollstdndig vermeidbar
sind. Insbesondere bei hoheren Trégerfrequenzen sorgen bereits klei-
ne Leitungsléngenunterschiede, aufgrund von Herstellungs- oder Lot-
toleranzen, zu Laufzeitunterschieden und damit Phasenverschiebungen
zwischen den einzelnen Kanélen. Ebenso unterliegen die einzelnen Bau-
gruppen wie beispielsweise Verstéirker gewissen Herstellungstoleranzen
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Abbildung 6.3: Messaufbau zur OTA-Kalibrierung [EPK120].

und besitzen ein spezifisches Temperaturverhalten. Wahrend in klassi-
schen Mobilfunkbasisstationen der vierten Generation die Ausgangsleis-
tung tUber einen eigenen Anschluss vor den einzelnen Antennenelemen-
ten problemlos gemessen und anschliefend angeglichen werden kann,
ist dies fiir massive MIMO-Systeme mit hunderten von Antennen, die
auf kleinstem Raum integriert sind, technisch wie auch wirtschaftlich
nicht realisierbar [319-321]. Aufgrund dessen wird im Folgenden ein Ver-
fahren zur Kalibrierung iiber die Luftschnittstelle (engl. Over-the-Air
(OTA)) vorgestellt und durchgefithrt. Die Kalibrierung der Amplitude
und Phase kann in dem hier prasentierten Empféngeraufbau mittels der
Phasenschieber und variablen Verstéarker des AWMF'-0108-Bausteins er-
folgen. Damit ist die erreichbare Auflosung der Kalibrierung durch die
verfiigbare Auflésung der Phasenschieber und der variablen Verstérker
von jeweils 5 Bit beschrankt.

Der Messaufbau zur OTA-Kalibrierung ist in Abbildung 6.3 gezeigt.
Das Prinzip besteht in der Messung des komplexen Transmissionspara-
meters, d.h. Streuparameter So1, zwischen einem Referenzsender und je-
dem der 16 Empfangskanile mittels eines Netzwerkanalysators (NWA).
Die Vermessung der einzelnen Empfangskanéle erfolgt also zeitlich ge-
trennt. Aufgrund des im SBHB-Empfangssystems integrierten Mischers
erfolgt die Messung im Zwischenfrequenzbereich um 2,46 GHz, wohinge-
gen die Signaliibertragung bei der Trégerfrequenz um 27,8 GHz stattfin-
det. Umgesetzt wird dieses Messprinzip auf Seiten des Senders iiber ein
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Mischermodul zur Konvertierung des IF-Eingangssignals auf die Sende-
frequenz und {iber eine Antenne der Firma RFspin vom Typ QRH/0
mit einem Gewinn von 14 dBi und einer HPBW von 20° bei der ausge-
wéahlten Tragerfrequenz [322]. Um eine kohédrente Messung zu ermogli-
chen, werden der Sender und der SBHB-Empfinger mit dem gleichen
LO-Signal gespeist. Das LO-Signal wird iiber einen Signalgenerator ge-
neriert und auf den Sender und Empfénger iiber einen Leistungstei-
ler aufgeteilt. Zudem wird zur Vermeidung eines Frequenzversatzes der
verwendete Netzwerkanalysator tiber eine 10 MHz-Referenz an den Si-
gnalgenerator gekoppelt. Die Messung findet in einer reflexionsarmen
Kammer statt. Diese verhindert, dass es zu einer Mehrwegeausbreitung
zwischen dem Sender und Empfinger kommt. Sender und Empfénger
sind aufeinander ausgerichtet und befinden sich in einer Distanz von
6 m. Die Sendeleistung wird auf Pr, = —17dBm festgelegt, womit eine
Empfangsleistung von circa Pryx = —94dBm mit einer Freiraumdamp-
fung von FSPL = 77 dB bei der Tragerfrequenz von 27,8 GHz resultiert.
Jeder Empfangskanal wird fiir alle N, = 29 einstellbaren Phasenzustén-
de vermessen. Fur den SBHB-Empfinger miissen nur die Empfangs-
zweige innerhalb eines Subarrays zueinander kalibriert werden, da eine
Kalibrierung zwischen den Subarrays mit einer beliebig hohen Auflo-
sung im Digitalbereich erfolgen kann. Damit kann das Messergebnis fiir
das d-te Subarray in einer komplexen Matrix My € CNa*Newb festgehal-
ten werden, wobei fiir d € {1,..., Naig} gilt. Fiir den hier présentierten
SBHB-Empfinger ergibt sich My € C32*4 mit N, = 25 = 32, Ngjg = 4
und d € {1,2,3,4}. Die variablen Verstérker werden fiir die Kalibrierung
auf den maximalen Gewinn eingestellt, der auch fiir die folgende Un-
tersuchung konstant gehalten wird. Zur Reduzierung des Messrauschens
erfolgt eine Mittlung iiber 20 Messungen.

Nach der Bestimmung von M 4 wird fiir jedes Subarray ein Korrektur-
vektor

Cq = [Cd,la ey CdaNsub] (6148)
mit den Elementen cq;, € {1,...,Ny} Vd,is definiert, wobei i, €
{1,..., Ngup} gilt. Fiir die Bestimmung des Korrekturvektors kann ein

Optimierungsproblem aufgestellt werden. Eine Moglichkeit der Opti-
mierung stellt die Minimierung der Phasendifferenz zwischen den be-
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Abbildung 6.4: Messung der Phase mittels NWA vor und nach der Kalibrierung.

nachbarten Empfangszweigen fir alle moglichen Phasenschieberzustén-
de dar. In diesem Fall resultiert fiir den optimalen Korrekturvektor

Ng Naub 1 Ngub
Pt =argmin{ Y Y | LMy(ig,is) - N > LM (g, ia)
cd ig=11is=1 sub ; 1
(6.149)
mit
'i — iq + cd:is 7iq + cd>is S Nq (6 150)
“ Vgt caq. — Ny yig 4 caq, > Ny. ’

Die Phase der einzelnen Kandle /M = £ ([My,...,My,,]) vor und
nach der Kalibrierung fiir alle Phasenzustédnde der einzelnen Empfangs-
kanéle ist in Abbildung 6.4 abgebildet. Das Ergebnis zeigt, dass die Pha-
sen der HF-Kanéle innerhalb der Subarrays durch die OTA-Kalibrierung
aneinander angeglichen werden kénnen. Die mittlere Phasenabweichung
konnte hierbei von urspriinglich 28,8° auf 6,6° reduziert werden.

Fir die Ausrichtung der Antennencharakteristik in eine gewiinschte
Raumrichtung muss eine Phasendifferenz zwischen den benachbarten
Antennenelementen von Ay = bys eingestellt werden. Dabei entspricht
s der minimalen moglichen Phasendifferenz @5 = 27w /29, welche durch
die Auflésung der digitalen Phasenschieber ¢ begrenzt ist, und b €
{—=Ng,...,—1,0,1,..., N, } entspricht dem gewiinschten Phasendiffe-
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renzindex zwischen zwei benachbarten Antennenelementen. Basierend
auf der gewiinschten Phasendifferenz lassen sich die Antennenrichtcha-
rakteristiken anhand der Mehrdeutigkeiten der Phasenschieberzusténde
optimieren. So existieren fiir jede gewiinschte Phasendifferenz zwischen
den benachbarten Antennenelementen jeweils N, = 2¢ Realisierungs-
moglichkeiten.

Eine Moglichkeit zur Optimierung besteht in der Auswahl der optimalen
Phasenschieberzustinde & h’OPt, welche die gewlinschte Phasendifferenz
benachbarter Antennenelemente Ay mit dem geringsten mittleren Feh-
ler erreichen. Das entsprechende Optimierungsproblem ergibt sich zu

&b

Nsub
fi)h,opt _ argmin { Z /M ( 5+1, 'S) _ AMd(Zfb ) ) bQO(S‘}

ie=1
(6.151)
wobei
et _ )&t CPl Ly b o+ e L +isb < N, (6.152)
¢ G4l +isb— Ny &+chl Fisb>N,
und
S L ¢t + (i — 1)b &+ P 4 (i — Db < N,
o e+ copt H iy —1)b—N, &+ c°pt +(iy — 1)b > N,
(6.153)
gelten.

Alternativ besteht die Moglichkeit der Auswahl der optimalen Phasen-
schieberzustinde & °P" zur Steigerung der Verstirkung der einzelnen
HF-Empfangspfade, d.h. des sogenannten Pfadgewinns, gemittelt {iber
alle Kanéle. Das Optimierungsproblem resultiert in diesem Fall zu

Nsub
amopt — argmax { Z | Mg(ie,,t )} (6.154)

is=1

3 & < N
T & = N (6.155)
Eb_Nq 7§b > Nq
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und ~
& =&+ + (is—1)b. (6.156)

Der mittlere Phasenfehler fiir die einzelnen Strahlrichtungen resultiert
zZu

Naig Ngup

" = S| Mt i) - Ml i) — bs
Ndlg sub d—1i.—1

(6.157)
und der mittlere Pfadgewinn fiir die einzelnen Strahlrichtungen in dB
ergibt sich zu

Naig Ngup

DN IMaie, is)? - (6.158)

d=1is=1

™ =10log;, Nd N
igiVsu

Das Ergebnis des Phasenfehlers und des Pfadgewinns ist fiir alle Strahl-
richtungen fiir beide Optimierungskritierien in Abbildung 6.5 gezeigt.
Als Referenz dient der mittlere Phasenfehler bzw. der mittlere Pfad-
gewinn lber alle 32 Phasenschiebereinstellungen, d.h. {iber alle Mehr-
deutigkeiten zur Erzeugung der einzelnen Strahlrichtungen. Wie Ab-
bildung 6.5a zeigt, kann durch die optimale Auswahl der Phasenschie-
bereinstellungen der Phasenfehler um 4,4° bezogen auf dem mittleren
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6 Messtechnische Analyse eines Subarray-basierten hybriden Beamformingsystems

Phasenfehler iiber alle Strahlrichtungen und Mehrdeutigkeiten auf 2,1°
reduziert werden. Der Phasenfehler bei Optimierung der Amplitude
schwankt tber der Strahlrichtung deutlich stédrker, besitzt aber den-
noch einen Mittelwert von 6,3° iiber alle Strahlrichtungen, was einer
leichten Verbesserung gegeniiber dem mittleren Phasenfehler tiber al-
le Strahlrichtungen und Mehrdeutigkeiten entspricht. Bei Betrachtung
des Pfadgewinns in Abbildung 6.5b zeigt die Optimierung der Amplitu-
de eine Verbesserung von 2.5 dB gegeniiber dem mittleren Pfadgewinn
iiber alle Strahlrichtungen und Mehrdeutigkeiten. Dies entspricht einer
Steigerung des Pfadgewinns um 2,4 dB gegeniiber der Optimierung der
Phase gemittelt iiber alle Strahlrichtungen. Die Auswirkungen der Op-
timierungskriterien auf eine einzelne Strahlcharakteristik sind beispiel-
haft fir die Strahlrichtungen 0° und —34° in Abbildung 6.6 gezeigt. Als
Vergleichsmafl dient jeweils die anhand numerischer Simulationen be-
stimmte und damit idealisierte Richtcharakteristik. In Abbildung 6.6a
ist zusétzlich noch das Messergebnis ohne Kalibrierung eingezeichnet.
Das Resultat ohne eine Kalibrierung zeigt eine stark verzerrte Richtcha-
rakteristik mit hohen Nebenkeulen und damit keiner klar erkennbaren
Hauptstrahlrichtung. Dies verdeutlicht die Notwendigkeit einer Kalibrie-
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(a) Vergleich der Richtcharakteristik fiir (b) Vergleich der Richtcharakteristik fir
eine Strahlrichtung von 0°. eine Strahlrichtung von —34°.

Abbildung 6.6: Strahlcharakteristik fiir die Optimierung der Phase und Amplitude
im Vergleich zur Simulation [EPK*20]. Ebenfalls dient das Ergebnis
ohne Kalibration als Verdeutlichung fiir die Notwendigkeit einer Ka-
librierung im Allgemeinen. Farblich hinterlegt ist der Wertebereich
bei Analyse aller 32 méglichen Phasenkombinationen.
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rung des Systems. Im Gegensatz dazu liegt das Ergebnis mit Kalibrie-
rung und nach der Optimierung sehr nah an der simulierten Richtcha-
rakteristik. Insbesondere die Optimierung der Amplitude erreicht wie
zu erwarten einen hoheren Antennenarraygewinn als die Optimierung
der Phase, ohne, dass eine Verschiebung der Hauptstrahlrichtung ge-
geniiber dem gewtlinschten Zielwert stattfindet. Gleiches zeigt sich fiir
die Richtcharakteristik in Abbildung 6.6b. In Zahlen ausgedriickt erzielt
die Optimierung der Amplitude einen mittleren Pfadgewinn von 1,7 dB
iiber alle Strahlrichtungen gegentiiber der Optimierung der Phase. Die
gemessene mittlere Nebenkeulenunterdriickung {iber alle Strahlrichtun-
gen liegt fiir beide Optimierungskriterien bei 10,5 dB, was nur einer ge-
ringfiigigen Verschlechterung gegeniiber dem simulierten Ergebnis von
11,4 dB entspricht. Als weiteres Vergleichsmaf fiir die Richtcharakteris-
tiken sind in Abbildung 6.6 farblich hinterlegt die Ergebnisse aller 32
moglichen Phasenkombinationen markiert. Es lasst sich schlussfolgern,
dass der Phasenfehler nach der Kalibrierung also bereits ausreichend ge-
ring ist und sich somit eine Optimierung des Pfadgewinns als deutlich
effektiver als eine weitere Verringerung des Phasenfehlers erweist. Die
Steigerung des Pfadgewinns erzielt proportional dazu eine Erh6hung des
SNRs am Empfinger.

6.2 Messtechnische Untersuchung der
Kanalschatzungsverfahren

Nach der erfolgreichen Kalibrierung des Empfangssystems kann eine
messtechnische Untersuchung der Kanalschitzungsverfahren erfolgen.
Hierfiir werden in Abschnitt 6.2.1 die Implementierungsaspekte hierar-
chischer Codebiicher diskutiert. Anschliefend folgt in Abschnitt 6.2.2
der messtechnische Vergleich der Winkelschétzgenauigkeit der verschie-
denen Kanalschitzungsverfahren.

6.2.1 Konstruktion und Vermessung hierarchischer
Codebiicher

Aufgrund der limitierten Anzahl an Antennen und Digitalkanéilen des
prasentierten SBHB-Empfangers féllt die Wahl auf ein Codebuchver-
fahren bestehend aus zwei Hierarchieebenen. Diese werden nach den in
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6 Messtechnische Analyse eines Subarray-basierten hybriden Beamformingsystems

Abschnitt 5.2 beschriebenen und in Anhang B beispielhaft eingefithrten
Vorschriften fiir eindimensionale Antennenarrays konstruiert. Die tiefs-
te Ebene der hierarchischen Verfahren entspricht dabei dem Codebuch
der vollstdndigen Suche. Fiir einen gewtinschten Abdeckungsbereich in
Azimut von ® = £62°, einen Antennenabstand von d, = A\/2 und einer
Phasenschieberauflésung von 5 Bit ergibt sich mit Gleichung (4.87) aus
Abschnitt 4.2.1

b = {Bda sin{q)|}22;lr-‘ = [sin{|®[}2¢7"] = 14 (6.159)

und somit eine Gesamtzahl an Strahlrichtungen nach Gleichung (4.91)
von N2 = 31. Die Strahlrichtungen kénnen mit Gleichung (4.85) aus
Abschnitt 4.2.1 und die Belegungsvektoren fiir eindimensionale Anten-
nenarrays mit Gleichung (5.127) aus Abschnitt 5.2

_ L ipavsing

Wi, = \/me v (6.160)
berechnet werden.
Fir die nichst hohere Hierarchieebene werden die vorgestellten Techni-
ken zur Verbreiterung der Richtcharakteristik aus Abschnitt 5.2 verwen-
det. Fiir das Codebuch ohne Uberlappung' ergeben sich NNO:1P = 7,
fiir das Codebuch mit einer Uberlappung resultieren NO™!P = 10 und
fiir das Codebuch mit einer virtuellen Zusammenfassung zweier Subar-
rays folgen NMIID — 15 Sektoren.
Messergebnisse der Richtcharakteristik aller hierarchischen Codebiicher
sind in Abbildung 6.7 gezeigt [323]. Die Messungen entstanden mit dem
Aufbau aus Abbildung 6.3 innerhalb einer reflexionsarmen Kammer bei
27,8 GHz. Ebenso sind gestrichelt die Simulationsergebnisse der Code-
biicher eingezeichnet. Bei Betrachtung des Codebuchs zur vollstdndigen
Suche in Abbildung 6.7a fallt eine Welligkeit des erreichbaren Antennen-
arraygewinns iiber dem Winkelbereich auf. Ferner zeigt sich ein erhéhter

1 Ohne Uberlappung bedeutet in diesem Fall, dass wie in Abschnitt 5.2 beschrie-
ben, jede der moglichen Strahlrichtungen nur einem Sektorcodewort zugeordnet
wird. Im Fall mit einer Uberlappung besitzt also das angrenzende Sektorcodewdr-
ter eine der Strahlrichtungen des vorherigen Sektorcodeworts, um Liicken in der
Richtcharakteristik der Sektoren zu vermeiden.
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(c) Codebuch mit einer Uberlappung der (d) Codebuch mit einer virtuellen Zusam-
benachbarten Codeworter. menfassung zweier Subarrays.

Abbildung 6.7: Messergebnisse der Richtcharakteristik der verschiedenen Codebii-
cher bei 27,8 GHz [323]. Gestrichelt ist dabei das Simulationsergebnis
als Referenz zum Messergebnis gezeigt.

Antennenarraygewinn an den Randern des Winkelbereichs verglichen
zur Simulation. Dieses Verhalten ldsst sich anhand der Elementcharak-
teristiken erkldren, die aufgrund des metallischen Rahmens des Anten-
nenaufbaus fiir groffere Winkel verzerrt werden. Da fiir die Simulati-
on eine aus der elektromagnetischen Analysesoftware CST Studio Suite
erzeugte Antennenelementcharakteristik verwendet wird, sind diese Ef-
fekte nicht im Simulationsergebnis sichtbar. Fir das Codebuch ohne
Uberlappung der benachbarten Codewdrter in Abbildung 6.7b zeigen
sich grofie Liicken zwischen den Sektorcodewdrtern aufgrund der ge-
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ringen Phasenschieberauflésung von 5 Bit. Daher wird dieses Codebuch
in den nachfolgenden Untersuchungen nicht weiter betrachtet. Fiir das
Codebuch mit einer Uberlappung der benachbarten Codewérter zeigen
sich ebenfalls grofiere Liicken zwischen den Sektorcodewdrtern, die zu
einer Nicht- oder Fehldetektion von Pfadrichtungen, die innerhalb dieser
Liicken liegen, fiihren konnten. Fiir das Codebuch mit einer virtuellen
Zusammenfassung zweier Subarrays verschwinden die Liicken zwischen
den Sektoren. Es ist besonders zu beachten, dass der Winkelbereich eines
Sektors sowie die Abstdnde zwischen den Sektoren mafigeblich von den
Systemparametern, wie beispielsweise der Auflésung der Phasenschie-
ber, der Anzahl an Antennen pro Subarray und der Elementcharakte-
ristik, abhéngen und somit die Codebiicher immer auf die gegebenen
Hardwareeigenschaften angepasst werden miissen.

6.2.2 Messaufbau zur Untersuchung von
Winkelschatzverfahren

Zur praktischen Verifikation und Evaluation der am SBHB-Empfinger
implementierten Kanalschatzungsverfahren findet eine Vermessung mit-
tels zweier Sender in einer reflexionsarmen Messkammer statt. Hier-

PC v PC
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Ethernet 2 Ethernet

|
([ &
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0 fro = 12,67 GHz

Abbildung 6.8: Messaufbau zur Bewertung der Kanalschdtzungsverfahren anhand
zweier Referenzsender Tx; und Txg in einem Winkelabstand p aus
Sicht des SBHB-Empféngers (Rx).
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fiir wird der Messaufbau aus Abbildung 6.3 erweitert. Der erweiterte
Messaufbau ist in Abbildung 6.8 gezeigt. Die beiden Sender sind dabei
in einer festen Distanz von 4,8 m von dem SBHB-Empfanger positio-
niert. Die Winkeldistanz zwischen den beiden Sendern p wird im Verlauf
der Untersuchung variiert. Die beiden Sender kénnen entweder als zwei
unabhéngige Mobilfunkteilnehmer oder als ein Mehrwegeausbreitungs-
szenario, bei dem das Sendesignal den Empfénger aus zwei getrenn-
ten Einfallsrichtungen erreicht, interpretiert werden. Hierfiir werden am
Sender entweder unabhéngige oder identische Trainingssignale iibertra-
gen. Die Sender bestehen im Detail aus einem Computer zur Erzeugung
der Trainingssignale, einem SDR vom Typ USRP X310 und einem der
entwickelten und in Kapitel 3 vorgestellten Sendemodule. Ebenso wird
fiir beide Sender auf die bereits zuvor verwendeten Antennen der Firma
RFspin vom Typ QRH40 zuriickgegriffen. Die Sendeleistung wird fir
beide Sender auf —22,8 dBm eingestellt. Am Empfinger werden die vier
ZF-Ausginge des SBHB-Empfingers mit zwei SDRs verbunden, wel-
che die digitalisierten Empfangssignale via Ethernet an einen Compu-
ter iibertragen. Um Frequenzverschiebungen zwischen dem Sender und
Empfanger zu vermeiden wird das LO-Signal wie bei den Kalibrierungs-
messungen iiber einen Signalgenerator erzeugt und gleichméfig auf den
Sender und Empfinger aufgeteilt. Zudem werden die SDRs am Sender
und Empfanger mittels einer 10 MHz-Referenz und einem gemeinsamen
PPS-Signal synchronisiert. Alle nachfolgenden Untersuchungen finden
wie zuvor bei einer Trégerfrequenz von 27,8 GHz statt. Die Sendeanten-
nen sind auf Stativen angebracht und werden exakt auf das Antennen-
zentrum des SBHB-Empfingers ausgerichtet. Der SBHB-Empfénger ist
auf einem Drehturm montiert, sodass die beiden Sender in verschiedenen
Winkelbereichen des Empfingers untersucht werden kénnen.

6.2.3 Trennbarkeit in Mehrwegeszenarien mittels
hierarchischer Suchverfahren

Fir die Untersuchung der Trennbarkeit zweier Pfade mittels hierar-
chischer Suchverfahren wird tiber die beiden Sender ein Sinuston bei
27,8 GHz abgestrahlt. Am Empfinger werden anschlieflend zunéchst al-
le Sektorlevel-Codeworter sequentiell eingestellt und die mittlere Emp-
fangsleistung iiber eine vordefinierte Zeitspanne aufgezeichnet. Anschlie-
Bend kann die zeitlich gemittelte Empfangsleistung der einzelnen Sektor-
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sowie der vollstdndigen Suche (EXH).

Abbildung 6.9: Trennbarkeit rdumlicher Ausbreitungspfade mittels hierarchischer
Verfahren am Beispiel zweier Sender im Winkelabstand von
p = 39,6°.

codeworter verglichen werden. In Abbildung 6.9a ist das Ergebnis fiir die
hierarchischen Codebiicher mit einer Uberlappung (OL) und der virtuel-
len Zusammenfassung von Subarrays (MS) sowie die vollstédndige Suche
(EXH) bei einen Winkelabstand der beiden Sender von p = 39,6° dar-
gestellt. Die Messung zeigt, dass eine klare Trennung der Sender fiir alle
Verfahren méglich ist, die Anzahl an Codewortern des hierarchischen
Codebuchs aber iiber die Prominenz entscheidet. So ist die Prominenz
fiir die vollstdndige Suche aufgrund der héheren Anzahl an Abtastwer-
ten im Winkelbereich am gréfiten, wodurch eine einfachere Trennung
der beiden Ziele moglich ist. Wie bereits beschrieben, findet bei den
hierarchischen Codebuchverfahren zunéchst eine Sektorsuche statt und
anschliefend wird die vollstdndige Suche innerhalb der identifizierten
Einfallswinkelsektoren durchgefithrt. Der Ablauf dieses Vorgehens ist
anhand des hierarchischen Verfahrens mit einer Uberlappung fiir den
gleichen Winkelabstand der beiden Sender wie zuvor von p = 39,6° in
Abbildung 6.9b gezeigt. Zunéchst findet auf Sektorebene die Messung
der Empfangsleistung statt, die in Abbildung 6.9b mit ,,1. Ebene: OL*
bezeichnet ist und identisch zum Ergebnis in Abbildung 6.9a ist. An-
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schlieend werden die beiden Maxima identifiziert, fiir die eine Suche in
der néchst tieferen Hierarchieebene stattfindet. Die Sektorbereiche der
beiden gefundenen Maxima sind blau schattiert in Abbildung 6.9b ein-
gezeichnet. In diesen beiden Sektoren findet eine feinere Suche mittels
des Codebuches der vollstandigen Suche statt, die in Abbildung 6.9b mit
der Bezeichnung ,,2. Ebene: EXH* aufgefiihrt ist. Auch hier wird jeweils
das bei der vollstdndigen Suche gemessene Maximum ausgewahlt. So-
mit kann der tatsdchliche Winkel prézise geschitzt werden. Fiir dieses
Szenario ergibt sich ein Winkelfehler von 1,4° gemittelt {iber beide zu
detektierenden Ziele. Der tatsédchliche Winkel wird dabei héndisch ver-
messen und unterliegt damit ebenso einem Fehler von schétzungsweise
+1°. Allerdings ist hierbei anzumerken, dass in der Praxis die Anzahl
an raumlichen Ausbreitungspfaden nicht bekannt ist und ein geeigneter
Schwellwert fiir die Auswahl an Sektoren gefunden werden muss. Glei-
chermaflen ist eine Trennung zweier Pfade, die innerhalb eines Sektors
liegen, ein kritischer Punkt. Diesen Herausforderungen muss sich bei der
Implementierung der hierarchischen Kanalschidtzungsverfahren gestellt
werden und soll aus diesem Grund hier nicht weiter diskutiert werden.
Zur qualitativen Untersuchung der Kanalschiatzungsverfahren wird der
Winkelfehler zwischen dem geschétzten und dem tatsédchlichen Winkel
bestimmt. Aufgrund der richtungsabhéangigen Qualitatsunterschiede des
hierarchischen Codebuches wird der SBHB-Empfanger in 5°-Schritten in
insgesamt N, verschiedene Raumrichtungen orientiert. Der Winkelfehler
gemittelt tiber die beiden Sender und iiber alle NNV, Blickrichtungen des
SBHB-Empféingers ergibt sich zu

real es@ ) (6.161)

€ u zpﬂ, u ylpstp |

P

u=11i,=1

woraus durch eine zusétzliche Mittelung tiber alle N, Winkelabstdnde
zwischen den Sendern der gesamte mittlere Winkelfehler zu

1 2 N, N,
2INY

" u=1i,=14

real _pest (6162)

Uyip,ir Uy p,ip

resultiert, mit der Matrix der geschétzten Winkel 4" € R2*NoxNr ynd
der Matrix der tatséichlichen Winkel 4™ e R2XNoxNr
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Die Untersuchungen in [323] zeigen, dass fir Winkelabstdnde p < 20°
keine Trennung der beiden Sender auf der Sektorebene der verschiede-
nen hierarchischen Codebiicher mehr moglich ist. Daher wird der mitt-
lere Winkelfehler €’ in diesem Fall tiber die N, = 5 Winkelabstéande
zwischen 30° und 40° gemittelt. Zudem wird der SBHB-Empfinger in
N, = 5 Blickrichtungen orientiert. Es ergibt sich somit eine Mittlung
iber insgesamt 50 Messwerte. Fiir das Codebuchverfahren mit einer
Uberlappung der benachbarten Codewérter ergibt sich auf der Sektore-
bene ein mittlerer Winkelfehler von 4,5°, der mit einer Feinsuche inner-
halb der beiden Sektoren mit der héchsten Empfangsleistung auf 4,2°
reduziert werden kann. Im Vergleich dazu erreicht die vollstandige Suche
einen leicht geringeren Winkelfehler von 4,1°, benétigt aber 31 Messun-
gen anstelle der 18 Messungen des hierarchischen Codebuchverfahrens
mit einer Uberlappung der benachbarten Codewdrter. Das Codebuch-
verfahren mit virtueller Zusammenfassung von Subarrays erreicht auf
der Sektorebene einen mittlerer Winkelfehler von 4,3°, der durch die
Feinsuche in den durchgefithrten Messungen nicht weiter verbessert wer-
den konnte. Da somit nur eine Sektorsuche durchgefiihrt werden muss,
ergibt sich eine Anzahl von nur 15 notwendigen Messungen.

6.2.4 Winkelfehleranalyse der Kanalschatzungsverfahren
in Mehrnutzerszenarien

Im Falle eines Mehrnutzerszenarios kénnen die Mobilfunkteilnehmer
iiber exklusive OFDM-Untertrager getrennt werden. Dies ist identisch
mit der Trennung der Sendeantennen fiir die Kanalvermessungen aus
Kapitel 3. Die hierarchischen Verfahren werten somit im Folgenden
die mittlere Empfangsleistung gemittelt iiber alle exklusiven OFDM-
Untertrager der einzelnen Sender getrennt aus. Somit lassen sich meh-
rere Nutzer unabhéngig von ihrem Winkelabstand trennen.

Aus Grinden der Vergleichbarkeit werden die Kanalschiatzungsverfah-
ren mit dem in Abbildung 6.8 gezeigten Messaufbau untersucht. Da
das in Abschnitt 5.3.2 prasentierte MSAM-Verfahren keine direkte Win-
kelschétzung der Einfallswinkel am Empfanger ermdoglicht, sondern die
Schétzung der komplexen Kanalmatrix realisiert, miissen aus der ge-
schitzten Kanalmatrix die dominanten Einfallswinkel extrahiert wer-
den. Dadurch entsteht ein weiterer Schétzfehler, der in der tatséchli-
chen Implementierung nicht entsteht und welcher somit zu einer Unter-
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Abbildung 6.10: Verifikation des Winkelschatzungsprinzips des MSAM- und SABA-
Verfahrens fiir einen Winkelabstand der Sender von p = 40°.

bewertung des MSAM-Verfahrens fithrt. Die Schétzung der dominan-
ten Einfallswinkel anhand der rekonstruierten Kanalmatrix erfolgt mit
Hilfe der Richtcharakteristik, die mit der durch eine Singuldrwertzer-
legung der rekonstruierten Kanalmatrix gewonnenen Beamformingma-
trix berechnet wird. Die Richtcharakteristik gibt Aufschluss dariiber, in
welche Raumrichtungen die Sendeleistung bei einem idealen Beamfor-
ming abgestrahlt wird. Unter Annahme der Kenntnis {iber die Anzahl
an Sendern werden die Maxima aus der Richtcharakteristik bestimmt.
Ein Beispiel ist fiir einen Winkelabstand der Sender von p = 40° in
Abbildung 6.10a dargestellt. Hierfiir wurden die sich zeitlich &ndern-
den Konstellationen diinnbesetzter Antennenarrays basierend auf den
in Tabelle 5.3 gelisteten Indexmengen zyklisch durchgeschaltet. Die Be-
trachtung der Richtcharakteristik zeigt, dass die beiden Maxima den
tatséchlichen Einfallswinkeln der Sender entsprechen. Der verbleibende
iiber beide Ziele gemittelte Winkelfehler ist in diesem Beispiel mit 1,7°
sehr gering. Dies beweist messtechnisch die erfolgreiche Implementie-
rung des in Abschnitt 5.3.2 vorgestellten MSAM-Verfahrens.

Ein Beispiel fiir das Funktionsprinzip des in Abschnitt 5.3.1 présentier-
ten SABA-Verfahrens ist in Abbildung 6.10b gegeben. Hierfiir werden
die mit der Indexmenge Z°P* € {1, 6, 10, 16} aus Tabelle 5.3 adressierten
Antennenelemente aktiviert. Die resultierende Richtcharakteristik des
diinnbesetzten Antennenarrays zeigt die bereits diskutierten Mehrdeu-
tigkeiten insbesondere zwischen den beiden tatsdchlichen Einfallswin-
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keln. Die Bereiche der potentiellen Einfallswinkel sind in blau schattiert
in Abbildung 6.10b eingezeichnet. Zur Identifizierung der tatséchlichen
Einfallswinkel wird das Antennenarray im zweiten Schritt des SABA-
Verfahrens sequentiell in die Richtungen der vier stérksten identifizier-
ten Maxima der Richtcharakteristik ausgelenkt. Hierfiir wird das Co-
debuch der vollstdndigen Suche verwendet. Aufgrund der Trennung der
Sender mittels exklusiver OFDM-Untertrédger werden die beiden Sen-
der getrennt gesucht. Die Winkel, unter denen tatsédchliche Maxima der
Empfangsleistung auftreten, liefern schliellich das Ergebnis der Schét-
zung. Die insgesamt acht Messpunkte im zweiten Schritt des SABA-
Verfahrens sind fiir den ersten Sender (beschriftet mit ,EXH Tx1) und
zweiten Sender (beschriftet mit ,EXH Tx2“) in Abbildung 6.10b ein-
gezeichnet. Hierbei liegen allerdings vier der Messpunkte unterhalb der
Darstellungsgrenze. Das Ergebnis zeigt, dass die Mehrdeutigkeiten ohne
Probleme herausgefiltert werden konnten. Der iiber beide Ziele gemit-
telte Winkelfehler ergibt sich in diesem Beispiel zu 2,6°. Somit konnte
auch die Funktionsweise des SABA-Verfahrens erfolgreich messtechnisch
verifiziert werden.

Abschlielend sollen alle betrachteten Kanalschitzungsverfahren vergli-
chen werden. Einen aussagekriftigen Vergleich liefert die Betrachtung
des iiber verschiedene Blickrichtungen des SBHB-Empfingers gemit-
telten Winkelfehlers iiber die Winkelabstinde der Sender von 0° bis
40°. Das Ergebnis ist in Abbildung 6.11 gezeigt. Dabei wird der SBHB-
Empfanger in sechs verschiedene Raumrichtungen orientiert, sodass die
beiden Sender in einem Winkelbereich von +30° aus Sicht des SBHB-
Empfangers liegen. Das Ergebnis weist fiir alle Kanalschatzungsverfah-
ren einen duferst geringen mittleren Winkelfehler auf. Ausschliellich
fiir sehr geringe Winkelabstéinde der Sender zeigt sich fir das MSAM-
und SABA-Verfahren eine leichte Verschlechterung gegeniiber den ande-
ren Verfahren. Diese ist mit der gegenseitigen Beeinflussung der beiden
Sender und der dadurch entstehenden Probleme bei der Trennbarkeit
der Ziele zu begriinden. Dennoch ergibt sich fiir das MSAM-Verfahren
ein sehr geringer Winkelfehler gemittelt iiber alle Winkelabsténde der
Sender von 2,8° und fiir das SABA-Verfahren von 2,2°. Im Vergleich
dazu werden fiir das Codebuchverfahren mit virtueller Zusammenfas-
sung von Subarrays (MS), das Codebuch mit einer Uberlappung der
benachbarten Codeworter (OL) und die vollstdndige Suche ein mittlerer
Winkelfehler tiber alle Winkelabstédnde der Sender von jeweils 2,2°, 1,8°
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6.3 Zusammenfassung zu Kapitel 6

- - -Untere Schranke
EXH

—4—-0L

——MS

—4—MSAM

——SABA

49

Mittlerer Winkelfehler (°)

0 4 8§ 12 16 20 24 28 32 36 40
Winkelabstand der Sender 9 (°)

Abbildung 6.11: Messtechnischer Vergleich des mittleren Winkelfehlers aller Kanal-
schétzverfahren fiir verschiedene Winkelabstande der Sender.

und 1,6° erreicht. Dies ist fiir alle Verfahren ein &uflerst gutes Ergebnis,
wenn dieses mit der theoretischen unteren Schranke des Winkelfehlers
aufgrund der begrenzten Phasenschieberauflésung von 0,9° verglichen
wird. Noch deutlicher wird die Qualitit des Ergebnisses, wenn man die
mittlere Halbwertsbreite der Richtcharakteristik der vollstdndigen Su-
che betrachtet. Diese liegt im Winkelbereich von +30° bei 6,6°, d.h. der
Winkelfehler verschlechtert die Empfangsleistung fiir alle Kanalschét-
zungsverfahren um im Mittel deutlich weniger als 3dB. Im Falle meh-
rerer Pfade oder Sender teilt sich der erreichbare Strahlformungsgewinn
auf mehrere Raumrichtungen sogar auf, wodurch die Halbwertsbreite in
die einzelnen Richtungen deutlich ansteigt und damit die Anforderungen
an die Winkelgenauigkeit weiter relaxiert werden.

6.3 Zusammenfassung zu Kapitel 6

In diesem Kapitel wurde ein SBHB-Empfinger entworfen und aufge-
baut mit dem Ziel der Verifikation der prasentierten Kanalschétzungs-
verfahren. Hierbei konnte insbesondere auf die praktische Implemen-
tierung hybrider Beamformingsysteme niedriger Komplexitit eingegan-
gen werden und anhand der Realisierung der tatsédchliche Einfluss von
Nichtidealitdten untersucht werden. Der entwickelte SBHB-Empfinger
ist modular, sodass sich das in Kapitel 3 vorgestellte Antennensystem
sowie der dort présentierte Sender fiir den hier verwendeten Messauf-
bau nutzen lassen. Fiir eine Untersuchung der Kanalschétzungsverfah-
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6 Messtechnische Analyse eines Subarray-basierten hybriden Beamformingsystems

ren ist eine Kalibration des SBHB-Empfingers unabdingbar. Als Losung
wurde ein OTA-Kalibrierungsverfahren basierend auf Streuparameter-
messungen vorgestellt. Dieses hat den Vorteil, dass keine kostspielige
hardwaretechnische Erweiterung des SBHB-Empfingers notwendig ist.
Anhand der Streuparametermessungen kénnen anschliefend die Mehr-
deutigkeiten der Phasenschieberdifferenzen zwischen den benachbarten
Empfangszweigen ausgenutzt werden um die Richtcharakteristik weiter
zu optimieren. Hierfir wurden zwei Optimierungskriterien vorgestellt,
von denen sich insbesondere die Optimierung der Amplitude als vorteil-
haft erwies. Im Vergleich zum mittleren Pfadgewinn iiber alle Strahlrich-
tungen konnte durch die Optimierung der Amplitude der Pfadgewinn
um 1,7 dB gesteigert werden, wohingegen der Phasenfehler mit 6,3° wei-
terhin gering gehalten werden konnte. Auf Grundlage des kalibrierten
SBHB-Empfingers konnten erstmals verschiedene hierarchische Code-
biicher implementiert und vermessen werden. Dariiber hinaus fand eine
praktische Validierung der entwickelten MSAM- und SABA-Verfahren
statt. Alle implementierten Kanalschatzungsverfahren zeigten einen ge-
ringen Winkelfehler, sodass der Verlust durch eine Fehlausrichtung des
Antennenarrays auf deutlich unter 3dB begrenzt werden konnte. Zu-
sammenfassend konnte also ein SBHB-Empfangssystem bei 28 GHz er-
folgreich aufgebaut und verschiedene Kanalschiatzungsverfahren mit ei-
ner geringen Phasenschieberauflésung von 5 Bit messtechnisch evaluiert
werden.
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Hybride Beamformingsysteme stellen eine effiziente architektonische Lo-
sung zur Realisierung von massive MIMO-Systemen dar. Thre Einsatz-
und Realisierungsméglichkeiten sowie ihre maximal erreichbaren Uber-
tragungsraten im Vergleich zu volldigitalen Systemen konnten in dieser
Dissertation ausfiihrlich betrachtet werden. Hervorzuheben sind die auf
hybride Beamformingarchitekturen niedriger Komplexitéit ausgelegten
und optimierten Beamformingalgorithmen und Kanalschatzungsverfah-
ren. Diese wurden nicht nur innerhalb von numerischen Simulationen,
sondern erstmals auch anhand von Qutdoor-Kanalmessdaten bei 28 GHz
untersucht. Zudem konnten zum ersten Mal Kanalschidtzungsverfahren
praktisch mittels eines SBHB-Empfangssystems implementiert und eva-
luiert werden.

Der Stand der Forschung konnte im Rahmen dieser Dissertation um
mehrere signifikante Punkte erweitert werden. Die bedeutendsten Er-
kenntnisse sind nachfolgend aufgelistet:

e Das realisierte MIMO-Kanalmesssystem bei 28 GHz erméoglicht ei-
ne zeitlich schnelle Schétzung der vollstandigen komplexen MIMO-
Kanalmatrix. Dies erlaubt im Gegensatz zu den bisher in der
Fachliteratur vorhandenen Kanalmesssystemen eine Schétzung
der vollstandigen MIMO-Kanalmatrix in 128 us. Unter dem Ein-
satz des MIMO-Kanalmesssystems wurde eine umfangreiche und
bisher einmalige Outdoor-Messkampagne in typischen Small Cell-
Mobilfunkkommunikationsszenarien durchgefiihrt. In insgesamt
162 Messungen mit drei verschiedenen Basisstationspositionen
konnten wichtige Charakteristiken des MIMO-Ubertragungskanals
bei 28 GHz untersucht werden. Die hohen erzielten MER-Werte,
selbst ohne Verwendung des Strahlformungsgewinns, zeigen das
Potential von Mobilfunkkommunikationssystemen bei 28 GHz. In
50% der Kanalmessungen konnte dariiber hinaus ein um nicht
mehr als 10dB bezogen auf den stiarksten Eigenwert gedampfter
zweiter Eigenwert des drahtlosen Ubertragungskanals nachgewie-
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sen werden. Die durch die Eigenwerte sichtbaren rdumlichen Aus-
breitungspfade sind Voraussetzung fiir den Einsatz von Multiplex-
verfahren, die auch in hybriden Beamformingsystemen zur Stei-
gerung der Ubertragungsrate ausgenutzt werden kénnen. Dariiber
hinaus dienen die aufgezeichneten Messdaten zur Untersuchung
von hybriden Beamformingalgorithmen und Kanalschatzungsver-
fahren anhand realer Messdaten bei 28 GHz.

Im Zentrum der Betrachtung der hybriden Beamformingsyste-
me niedriger Komplexitit steht die SBHB-Architektur. Hierfiir
wurde neben dem SIC-Algorithmus eine neue Methode zur Be-
stimmung der Beamformingmatrizen basierend auf den dominan-
ten Einfalls- und Austrittswinkeln vorgestellt. Infolgedessen wird
als Eingangsparameter nicht linger die nur schwer zu schétzen-
de komplexe MIMO-Kanalmatrix bendtigt. Fiir Zeiten geringer
Zellauslastung wurde eine algorithmische Losung zur intelligenten
Abschaltung einzelner Antennenelemente ausgearbeitet. Die Uber-
legenheit des intelligenten Abschaltalgorithmus im Vergleich zu ei-
nem zufélligen Abschalten von Antennenelementen konnte nume-
risch und anhand einer messdatenbasierten Analyse nachgewiesen
werden. Des Weiteren wurde das in der Fachliteratur vorgestellte
Konzept zur Verkniipfung benachbarter Subarrays mittels zusétz-
licher Phasenschieber auf zweidimensionale Antennenarrays erwei-
tert. Fir diese OSBHB-Architekturen wurde zum einen der OSA-
Algorithmus sowie zum anderen der zuvor nur fiir SBHB-Systeme
eingesetzte SIC-Algorithmus angepasst und erweitert. Die Unter-
suchungen der Leistungsfihigkeit zeigen die deutliche Uberlegen-
heit des SIC-Algorithmus und verdeutlichen, dass fir die OSBHB-
Architektur zwischen dem Hardwareaufwand und der erreichbaren
maximalen Ubertragungsrate abgewogen werden kann.

Zur Kanalschéatzung fiir SBHB-Systeme wurde ausgehend von in
der Literatur vorgestellten Ansétzen ein eigenes hierarchisches Co-
debuchverfahren konstruiert. Im Gegensatz zu bisherigen Verof-
fentlichungen, die sich lediglich auf eindimensionale lineare An-
tennenarrays und LOS-Szenarien beschrinken, fand hierbei eine
numerische Untersuchung des Verfahrens anhand zweidimensio-
naler Antennenarrays in Mehrwegeszenarien statt. Bisher uner-
reicht geringe Kanalschidtzungsdauern konnten durch das entwi-
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ckelte SABA-Verfahren erreicht werden. Durch eine erste Schét-
zung der Einfalls- bzw. Austrittswinkel mittels eines diinnbesetz-
ten Antennenarrays wurde die Kanalschétzungsdauer deutlich re-
duziert. Die Winkelgenauigkeit wird im zweiten Schritt des Ver-
fahrens {iber eine Feinsuche mittels des Codebuchs der vollstandi-
gen Suche verbessert und Mehrdeutigkeiten beseitigt. Die Ergeb-
nisse zeigen Kanalschdtzungsdauern, die auch fiir grole Anten-
nenarrays, deutlich unterhalb aller in dieser Arbeit betrachteten
Verfahren liegen. Ferner ermoglichen die Parameter des SABA-
Verfahrens ein Ausbalancieren zwischen der Winkelschétzgenau-
igkeit und der Kanalschédtzungsdauer. Dariiber hinaus wurde zur
Steigerung der maximal erreichbaren Ubertragungsrate ein Ka-
nalschiatzungsverfahren fiir SBHB-Systeme basierend auf mehre-
ren zeitlich aufeinanderfolgenden Messungen mittels diinnbesetz-
ter Antennenarrays entwickelt. Das MSAM-Verfahren erreicht ei-
ne vollstdndige Rekonstruktion der komplexen Kanalmatrix und
erlaubt infolgedessen den Einsatz ausgereifter Beamformingalgo-
rithmen, wie beispielsweise die Verwendung des SIC-Algorithmus.
Die numerische und messdatenbasierte Auswertung verspricht eine
Steigerung der 10 %-Ausfallkapazitit gegeniiber der vollstdndigen
Suche.

Zur praktischen Untersuchung von hybriden Beamformingsyste-
men wurde ein SBHB-Empfangssystem bei 28 GHz bestehend aus
16 Antennen und 4 Digitalkanédlen konstruiert. Die entwickelte
Methode zur OTA-Kalibrierung des Empfangssystems konnte er-
folgreich anhand des hybriden Beamformingsystems validiert wer-
den. Durch die optimierte Auswahl der Phasenschieberzustian-
de wurde der mittlere Transmissionsgewinn fiir das présentierte
System um 1,7dB gesteigert, bei einem geringen mittleren Pha-
senfehler von 6,3°. Die durchgefiihrte Kalibrierung zwischen den
Empfangskanilen in Amplitude und Phase ist Voraussetzung fiir
den Einsatz der Kanalschitzungsverfahren. Anhand des SBHB-
Empfangssystems konnten erstmals die Auswirkungen praktischer
Implementierungsaspekte auf Kanalschdtzungsverfahren unter-
sucht werden. Zu diesen Implementierungsaspekten zéhlen bei-
spielsweise eine limitierte Phasenschieberauflosung sowie die Aus-
wirkungen von verbleibenden Phasen- und Amplitudenunterschie-
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den zwischen den Empfangskanélen auch nach einer Kalibrierung.
Trotz dieser hardwarebedingten Nichtidealititen wurden erfolg-
reich verschiedene hierarchische Codebiicher implementiert und
untersucht. Die hierarchischen Verfahren erreichen dabei mit einer
geringeren Anzahl notwendiger Messungen eine Winkelschéitzge-
nauigkeit im Bereich der vollstdndigen Suche. Abschlieflend konn-
ten die entworfenen MSAM- und SABA-Verfahren anhand prakti-
scher Messungen verifiziert und evaluiert werden. Die Ergebnisse
zeigen, dass eine Winkelschidtzung und Trennung mehrerer Mo-
bilfunkteilnehmer moglich ist. Ebenso erreicht die Winkelschitz-
genauigkeit beinahe Werte der vollstiandigen Suche. Infolgedessen
ist der praktische Einsatz der entwickelten Verfahren basierend
auf diinnbesetzten Antennenarrays moglich.

Die in dieser Dissertation entwickelten Verfahren, Methoden und Unter-
suchungen dienen als Grundlagen fiir die Realisierung zukiinftiger Mehr-
antennensysteme. Die umfangreichen Kanalmessungen geben einen Auf-
schluss iiber den Einsatz und die zu erwartende Leistungsfihigkeit zu-
kiinftiger Kommunikationssysteme, insbesondere bei 28 GHz. Anhand
der Daten konnte bewiesen werden, dass rdumliche Multiplexverfahren
bei 28 GHz zu einer Steigerung der Ubertragungsrate zwischen der Ba-
sisstation und den Mobilfunkteilnehmern eingesetzt werden kénnen. Die
vorgestellten hybriden Beamformingarchitekturen und die damit ver-
bundenen Kanalschétzverfahren und Beamformingalgorithmen zeigen
die Realisierbarkeit von massive MIMO-Kommunikationssystemen. Das
die entworfenen hybriden Beamformingarchitekturen und die préisen-
tierten Kanalschatzungsverfahren auch praktisch implementierbar sind,
konnte anhand des entwickelten SBHB-Empfangssystems nachgewiesen
werden. Nun liegt es in den Hénden der Industrie, basierend auf den
hier betrachteten hybriden Beamformingsystemen niedriger Komplexi-
tédt neue Produkte und Geschiftsmodelle auszugestalten.
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A Anhang zum
MIMO-Kanalmesssystem

Dieser Anhang liefert eine umfangreichere Beschreibung zu einzelnen
Themen aus Kapitel 3 und soll dem interessierten Leser einen tiefe-
ren Einblick in den Hardwareaufbau, die durchgefiithrten Messkampa-
gnen und Analyseergebnisse bieten. Mehr Informationen iiber den Hard-
wareaufbau finden sich dariiber hinaus in [ETK™'20, 233]. Zudem lie-
fert [324] weitere Ergebnisse der Kanalanalyse aus den aufgezeichneten
Messdaten.

A.1 HF-Frontend Design und Integration

Fir das Design der HF- Frontends wurde auf eine Leiterplatte bestehend
aus vier Metalllagen zuriickgegriffen. Als Substrat wurde RO4003C der
Firma Rogers Corporation mit einer Héhe von 203 pm und einer relati-
ven Permitivitit von e, = 3,55 verwendet [ETK™20]. Die Verbindungs-
leitungen zwischen den MMICs sind entweder als Mikrostreifen- oder
Koplanarleitungen realisiert. Die vier Metalllagen sind bei dem entwi-
ckelten Design notwendig um Leitungskreuzungen zwischen dem LO-
Verteilungsnetzwerk und den IF-Leitungen aufzulésen. Eine genauere
Beschreibung der entworfenen Leistungsteiler, Koppler und des Band-
passfilters findet sich in [233].

Die entwickelten Leiterplatten wurden zur Schirmung vor elektroma-
gnetischer Ein- und Abstrahlung und zur besseren Kiihlung in eigens
entworfene und am IHE hergestellte Aluminiumgehéuse integriert. Da-
bei wurde insbesondere darauf geachtet, dass die Masseflichen der Leis-
tungsverstirkerkomponenten moglichst gut mit dem Gehduse verbun-
den sind. Dies wird insbesondere durch eine dichte Positionierung von
Durchkontaktierungen (engl. vias) sowie durch die Auflage der Unter-
seite der Platine auf metallischen Stegen des Gehduses erreicht. Zu-
sitzlich kann das gesamte Modul mittels eines separaten Kithlmoduls
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Abbildung A.1: Fotos des gedffneten HF-Frontend am Sender.

bestehend aus einem Peltierelement und einem Lifter herunter gekiihlt
werden. Ein Foto des gedffneten Sendefrontends ist in Abbildung A.1
gezeigt. Als Steckverbinder wurden fiir alle Ein- und Ausgénge 2,92 mm-
Stecker verwendet. Um Resonanzen zwischen den einzelnen Verstérker-
stufen aufgrund von abgestrahlter Signalleistung zu vermeiden, wurden
die einzelnen MMICs tiber geschirmte Kammern voneinander abgekop-
pelt. Dies erfolgt tiber den aufgeschraubten Deckel, der einen Kontakt
zwischen der Massefliche auf der Oberseite der Leiterplatte und dem
Gehdusedeckel herstellt. Dariiber hinaus sind die Kammern des De-
ckels, wie in Abbildung A.1 gezeigt, mit Absorbermaterial der Firma
Laird Performance Materials vom Typ ECCOSORB GDS ausgekleidet.
Das verwendete Absorbermaterial besitzt eine Dicke von 0,762 mm und
laut Datenblatt des Herstellers eine Dampfung von circa 100 dB/cm bei
28 GHz. Zur Spannungsversorgung ist eine zweite Platine in FR-4 Tech-
nologie in einer Kammer auf der Unterseite des Gehduses eingebracht.
Dies ermoglicht die beiden Platinen separat auf Fehler zu untersuchen
und die Vorspannung der Leistungsverstarker am Sender flexibel einzu-
stellen.

184



A.2 Berechnung des Azimutwinkels

A.2 Berechnung des Azimutwinkels

In diesem Abschnitt wird die Berechnung des physikalischen Azimut-
winkels Yyp zwischen der Basisstation und dem Nutzer beschrieben.
Alle zur Berechnung benédtigten Winkelangaben sind im Bogenmaf in
die nachfolgenden Formeln einzusetzen. Voraussetzung ist die Kennt-
nis Uber die Positionskoordinaten der Basisstation und dem Nutzer.
Die Positionen sind iiber den Breitengrad BG und Léangengrad LG defi-
niert. Fiir die Positionskoordinate der Basisstation gilt {BG1,LGq} und
den Nutzer {BGa, LG }. Zunéchst wird der Azimutwinkel zwischen dem
Nutzer und der Basistation {iber [325]

1y = arctan { T2A52}1 } (A.163)
mit
7 BGs) [1- e sin{BGs}]?
Tzln{tan{4+ 5 } [1+e@-sin{BG2}] } (A.164)
und

co
B 7  BGy 1—egq-sin{BGy}]| 2
Ty =In {tan{4+ 3 } [1+e® Sin{BG,} (A.165)

sowie der Differenz der Langengrade

LG2 — LGl s |LG2 — LG1| <
ALy = 27 + LGy — LGy , LGy — LGy < —7r (A166)
LGy — LG; — 27 , LGy — LGy >

berechnet. Die Konstante eq = 0,081819191 31086947 ergibt sich aus
dem geoditischen Referenzsystem World Geodetic System 1984 (WGS
84). Anschlieflend wird der Azimutwinkel bezogen auf Norden berech-
net. Hierfiir miissen verschiedene Fille unterschieden werden, abhéngig
der rdumlichen Position zwischen der Basis und dem Nutzer. Das be-
deutet, dass zur Berechnung des Azimutwinkels bezogen auf Norden be-
riicksichtigt werden muss, ob sich der Nutzer nordlich oder siidlich und
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Basisstation
{BG1,LG1}

¥

Blickrichtung
OO

Abbildung A.2: Graphische Darstellung der beschriebenen Azimutwinkel.

westlich oder Ostlich bezogen auf die Basisstation befindet. Mit dieser
Fallunterscheidung ergibt sich der Azimutwinkel bezogen auf Norden zu

Yy +7 ,BG2 <BGy
N =3 ¢y +2r , BGy>BG; und LGy < LG, (A.167)
wU , BGy > BG; und LGy > LGy

und fiir den Azimutwinkel des Nutzers aus Sicht der Basisstation folgt

Yus =0 — B, (A.168)

wobei die Blickrichtung der Basisstation in Azimut bezogen auf Norden
¥y als bekannt vorausgesetzt wird. Diese kann in der Praxis zum Bei-
spiel mittels eines Kompasses ermittelt werden. Die einzelnen Winkel
sind graphisch in Abbildung A.2 illustriert. Der resultierende Azimut-
winkel 95 im Bereich von [—180,180] ist in dem gezeigten Beispiel
negativ.
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A.3 Messszenarien

Das MIMO-Kanalmesssystem wurde in Messkampagnen in drei typi-
schen Small Cell Szenarien eingesetzt. Die nachfolgenden Beschreibun-
gen richten sich nach [ETK'20] ©2020 IEEE:

Die fiir die Messkampagne ausgewdhlten Small Cell Szenarien lassen
sich wie folgt beschreiben:

1. Szenario I - Im ersten Szenario ist die Basisstation auf einem
Balkon in 13m Hoéhe positioniert. Zur bestmoglichen Abdeckung
des vorgesehenen Messbereichs ist das Antennensystem um 12° in
Elevation nach vorne geneigt. Der Messbereich in dem der Nutzer
positioniert ist, wird von drei Seiten durch Geb&dude umschlossen,
die somit einen einseitig gedffneten Innenhof bilden. Die grofien
Gebéaudefronten bieten das Potential fiir eine Signalausbreitung
iiber mehrere rdumliche Pfade. In der Mitte des Innenhofs befin-
det sich ein kleiner See, der mit vielen Bd&umen und auch verein-
zelt parkenden Autos umgeben ist. Der hohe Bewuchs sowie die
parkenden Autos verhinderten dabei in vielen Fillen eine direkte
Sichtverbindung zwischen dem mobilen Sender und der Basissta-
tion. Am Ende des Innenhofs aus Sicht der Basisstation befinden
sich einzelne Fuflgingerdurchginge die ebenfalls wihrend der Mes-
sungen betrachtet werden. Das Szenario ist innerhalb der Satelli-
tenbildaufnahme in Abbildung 3.6 im rechten unteren Bildbereich
zu sehen.

2. Szenario II - Im zweiten Szenario ist die Basisstation auf ei-
nem Hausdach in 17m Hohe aufgebaut. Ein Foto des Aufbaus
ist in Abbildung 3.5a zu sehen. Der Neigungswinkel in Elevation
wird durch die héhere Position der Basisstation auf 15° erhoht.
In Blickrichtung der Basisstation befindet sich die Zufahrt zum
Gebédude und eine Kreuzung. Das Szenario ist in weiten Teilen
durch starken Bewuchs gekennzeichnet. Dies zeigt auch die Sa-
tellitenbildaufnahme in Abbildung 3.6, in dem sich das Szenario
auf der rechten Seite der Abbildung befindet. Die Messumgebung
ermdglicht eine Analyse des Einflusses von Laubwerk auf die Kom-
munikationsverbindung bei 28 GHz sowie den zeitlichen Einfluss
von sich im Wind bewegenden Asten und Blittern, die eine starke
Streuung des Signals zur Folge haben. Im Gegensatz zum ersten
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Szenario befinden sich Gebédude nur in weiterer Entfernung, sodass
mit einer geringeren Anzahl an Mehrwegen zu rechnen ist.

3. Szenario III - Im dritten Szenario befindet sich die Basissta-
tion auf einem Balkon in 35m Hohe und einem Neigungswinkel
in Elevation von 28°. Aufgrund der Hohe kann ein weiterer Be-
reich durch die Basisstation abgedeckt werden. Im Gegensatz zu
den anderen beiden Szenarien befinden sich weniger Baume im
Abdeckungsbereich der Basisstation. Hingegen sind eine Vielzahl
von durch Straflen getrennte Gebdudekomplexe im Messbereich
vorhanden, die unter anderem die gezielte Analyse von Kommuni-
kationsverbindungen ohne direkte Sichtverbindung zulassen. Das
Szenario besitzt also einen eher urbanen Charakter. Es befindet
sich im Satellitenbild in Abbildung 3.6 auf der linken Seite.

A.4 Metriken zur Kanalanalyse

Zur Bewertung der Signalqualitdt innerhalb eines Rahmen-basierten
Kommunikationssystems wird im Folgenden das MER verwendet. Das
MER entspricht laut dem ETSI ndherungsweise dem SNR, falls Rau-
schen der einzige dominate Storfaktor bei der Dateniibertragung ist.
Zunéchst findet vor der Berechnung des MER fiir jeden Empfangsfra-
me bestehend aus L¢ aufeinanderfolgenden OFDM-Symbolen eine Ent-
zerrung im Frequenzbereich nach dem Zero-Forcing-Prinzip statt. Die
Entzerrermatrix Z € CNantXNe herechnet sich hierfiir mit

Li—1

1 .
Z(np) = - > Hi(n,p,1), (A.169)
=0

wobei Hj € CNaneNexLe dom geitlich erweiterten Ergebnis aus Glei-
chung (3.47) mit den Abtastzeitpunkten ¢t =1 - T, fiir [ € {0,1,..., Lf—
1} entspricht. Die entzerrten Empfangsdaten resultieren zu

Req(n.p,1) = R(n,p,1)(Z(n,p))"", (A.170)

wobei R € CNantXNexLt dem zeitlich erweiterten Ergebnis aus Glei-
chung (2.31) entspricht. Basierend auf den bekannten Sendedaten x €
C'*Ne aus Gleichung (3.46) kann das MER gemittelt iiber alle Emp-
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fainger, OFDM-Tréger und L; aufeinanderfolgende Symbole berechnet
werden zu [ETK™20]

N.—1
MER = 101log,, { 3 Re{w(c)}Z)eJ(;;hn{m(C)}Q} (A.171)
c=0

mit dem aus der Mittlung der Fehlermatrix

E(n,c,1) = [Re{x(c)} — Re{Req(n,c, }?

+ Im{z(c)} — Im{Req(n,c, l)}]2 (8.172)

iiber alle Empfangsantennen und aufeinanderfolgenden Symbole kon-
struierten Fehlervektor

Nant Le—1
1
e= E(n,cl). A.173
Nanth ; ; ( ) ( )

A.5 Analyse des zeitlichen Verhaltens des
Ubertragungskanals

In diesem Abschnitt wird das zeitliche Verhaltenen der Kanalmessungen
analysiert. Die Ergebnisse richten sich nach den Beschreibungen aus
[ETK™20] ©2020 IEEE:

Zur Analyse des zeitlichen Verhaltens des Ubertragungskanals werden
beispielhaft die beiden in Abbildung 3.6 mit g9 und g markierten Mess-
punkte analysiert. Fiir beide Messpunkte wird die CDF der maximal er-
reichbaren Ubertragungsrate fiir ein volldigitales 16 x 4 MIMO-System
bestimmt. Zur Analyse des zeitlichen Verhaltens des Ubertragungska-
nals werden die zu jedem Zeitpunkt berechneten idealen Beamforming-
matrizen auf die zeitlich nachfolgenden Kanalmatrizen angewendet. Dies
entspricht einem klassischen Kommunikationsprotokoll, bei dem nach
der Schitzung der Kanalmatrix und der Bestimmung der Beamforming-
matrizen die eigentliche Ubertragung der Nutzdaten stattfindet. Die
Rate mit der eine Kanalschidtzung erfolgen muss hingt von der Kanal-
kohérenzzeit des Kanals ab, d.h. wie lange die Beamformingmatrizen
zeitlich Giiltigkeit besitzen. Die zeitliche Verdnderung der CDF der ma-
ximal erreichbaren Ubertragungsrate ist fiir den in Abbildung 3.6 mit gg
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0.4 T T T 0.4

ideal
=128 ps
™ =256 s
=512 s
™= 2048 s
™= 8192 s
™ = 16384 s

0.3 0.3

CDF

0.1 0.1F

0 L “4 0 . .
5 10 15 20 25 5 10 15 20 25

Max. erreichbare Ubertragungsrate (bps/Hz) Max. erreichbare Ubertragungsrate (bps/Hz)

(a) Messpunkt gg aus Abbildung 3.6 mit (b) Messpunkt gio aus Abbildung 3.6 mit
einer langen Kanalkohérenzzeit. einer kurzen Kanalkohérenzzeit.

Abbildung A.3: CDF der maximal erreichbaren Ubertragungsrate fiir verschiedene
Zeiten tber welche die Beamformingmatrix nicht verdndert wird.
Das Ergebnis verdeutlicht die Auswirkung der Kanalkohirenzzeit
auf die maximal erreichbare Ubertragungsrate am Beispiel zweier
unterschiedlicher Messpunkte [ETKT20] ©2020 IEEE.

markierten Messpunkt in Abbildung A.3a und fiir den mit g;o markier-
ten Messpunkt in Abbildung A.3b dargestellt. Die zeitliche Auflésung
ist dabei durch die OFDM-Symboldauer von T, = 128 us begrenzt. Die
deutlichen Unterschiede zwischen den beiden Ergebnissen sind auf die
unterschiedlichen Kohérenzzeiten aufgrund der verschiedenen Ubertra-
gungsszenarien zuriickzufiihren. Das Szenario fiir Abbildung A.3a ist
durch eine LOS-Verbindung zwischen Sender und Empfanger mit ei-
nem durchschnittlichen MER von 16,7 dB gekennzeichnet. Dabei befin-
den sich keine Blétter in der direkten Sichtverbindung. Der Abstand
der ersten beiden Eigenwerte liegt bei 7,1dB. Aufgrund des Ausbrei-
tungsszenarios ergibt sich eine relativ lange Kohérenzzeit, d.h. die CDF
der maximal erreichbaren Ubertragungsrate verschlechtert sich zeitlich
nur langsam. Auch bei langen Haltezeiten von 16,2ms verschlechtert
sich die 10 % Ausfallwahrscheinlichkeit der maximal erreichbaren Uber-
tragungsrate um gerade einmal 1,2bps/Hz. Im Gegensatz dazu zeigt
das Ergebnis in Abbildung A.3b einen starken Abfall der 10% Aus-
fallwahrscheinlichkeit der maximal erreichbaren Ubertragungsrate um
8 bps/Hz fiir eine Haltezeit von 128 us. Die Kohérenzzeit ist hierbei al-
so deutlich geringer, da sich in der Sichtverbindung von Sender und
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Empfinger mehrere Bdume befinden. Das MER liegt im Durchschnitt
bei 9,3dB und der Abstand der ersten beiden Eigenwerte bei 7,8 dB.
Die sich im Wind bewegenden Blétter sorgen fiir eine schnelle Veran-
derung der rdumlichen Ausbreitungspfade und somit zu einer geringen
Giiltigkeit der zu einem festen Zeitpunkt bestimmten Beamformingma-
trizen. Nach der drastischen Verschlechterung der maximal erreichbaren
Ubertragungsrate nach 128 pis lisst sich ein Séttigungseffekt erkennen.
Dies léasst auf konstante Ausbreitungspfade iiber statische Objekte in
der Umgebung, wie beispielsweise Gebédude schlieflen.
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B Anhang zu den
Kanalschatzungsmethoden

B.1 Beispiel von Sektorcodebiichern fiir lineare
Antennenarrays

Angenommen sei ein lineares Antennenarray mit 4 Digitalkandlen und
16 moglichen Strahlrichtungen, so resultieren daraus fiir das Codebuch
mit einer Uberlappung der benachbarten Codewérter NOMP = 5 Sek-
toren. Die Indizes der Strahlrichtungen des Codebuches lauten

1 2 3 4

4 5 6 7
DOMP— | 7 8 9 10 (B.174)

10 11 12 13

13 14 15 16
wobei in den Zeilen die Indizes der Strahlrichtungen der einzelnen Code-
worter stehen. Fir das zweite Codewort dg LD [4,5,6,7] als Beispiel

wird also das erste, zweite, dritte und vierte Subarray jeweils auf die
vierte, fiinfte, sechste und siebte Strahlrichtung ausgerichtet. Es folgt
somit w1 = (w4, w35, wi g wi ;)" Fiir das Codebuch ohne Uber-
lappungen, im folgenden gekennzeichnet mit NO, reduziert sich die An-
zahl an Sektoren auf NYO'P = 4 und die Indizes der Strahlrichtungen
des Codebuches ergeben sich zu

1 2 3 4

pyow _ | 2 67T 8 (B.175)
9 10 11 12
13 14 15 16
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Bei einer Erhohung der Sektoranzahl durch die oben beschriebene virtu-
elle Zusammenfassung von Subarrays erhilt man NMS1P = 8 Sektoren

und die Indizes der Strahlrichtungen des Codebuch lauten

112 2
3 3 4 4

D=1 . . . | (B.176)
15 15 16 16

B.2 Anfalligkeit des MSAM-Verfahrens auf
Phasenanderungen

Im Gegensatz zur Schitzung der sich verhdltnisméafig zeitlich langsam
andernder Einfalls- und Austrittswinkel findet innerhalb des MSAM-
Verfahrens eine Rekonstruktion der vollstindigen MIMO-Kanalmatrix
anhand zeitlich aufeinanderfolgender Messungen statt. Dies macht das
Verfahren anféilliger gegentiber Bewegungen der Mobilfunkteilnehmer,
da Phasendnderungen der rdumlichen Ausbreitungspfade innerhalb der
aufeinanderfolgenden Messungen einen negativen Einfluss auf die Schétz-
qualitdt haben. Um die Auswirkungen numerisch zu untersuchen, wird
von einer Kommunikationsverbindung zwischen einer Mobilfunkbasis-
station mit einer SBHB-Architektur und einem Mobilfunkteilnehmer
mit einer volldigitalen Architektur ausgegangen. Die Parameter der
nachfolgenden Simulation entsprechen den Werten in Tabelle 4.5. Die
Anzahl an Sendeantennen und die Anzahl der Digitalkanédle am Emp-
fanger wird zu Mun = Naig = 4 x 4 gewéhlt. Des Weiteren wird die
Messdauer einer Einzelmessung T), basierend auf den derzeit in [326]
fiir 5G spezifizierten OFDM-Untertriagerbandbreiten von A f ={15kHz,
30kHz, 60 kHz, 120 kHz, 240 kHz} und den damit verbundenen OFDM-
Symboldauern von T, ={66,67 us, 33,33 us, 16,67 us, 8,33 us, 4,17 us}
gewdhlt. Angenommen sei das in Abbildung B.1 skizzierte Szenario, in
welchem sich ein Mobilfunkteilnehmer tangential zur Mobilfunkbasis-
station mit einer Geschwindigkeit v bewegt. Der Mobilfunkteilnehmer
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w [©)

Basisstation

Abbildung B.1: Szenario eines sich tangential zur Basisstation mit einer Geschwin-
digkeit v bewegenden Nutzers.

legt iiber die Dauer einer MSAM-Messung mittels eines diinnbesetzten
Antennenarrays Non:T), eine Wegstrecke von

Ar=v- (NantThn) (B.177)

zuriick. Fir die Berechnung der Messdauer fiir das MSAM-Verfahren
sei auf Gleichung (5.146) verwiesen. Das Szenario ist in Abbildung B.1
schematisch dargestellt. Mit der zuriickgelegten Wegstrecke ergibt sich
eine Phasendnderung von

Ap= YEE (@A) oy (B.178)

A

fiir eine Distanz r zwischen dem Sender und Empfanger. Die Auswirkun-
gen dieser Phasenénderung auf die 10 %-Ausfallkapazitat ist in Abbil-
dung B.2 fiir eine Geschwindigkeit des Mobilfunkteilnehmers von v =
50km/h und fiir verschiedene OFDM-Symboldauern aufgetragen. Als
Referenz dient als oberer Schranke die 10 %-Ausfallkapazitidt ohne eine
Bewegung des Mobilfunkteilnehmers. Das Ergebnis zeigt, dass sich fir
kleinere Absténde zwischen Sender und Empfanger r die Phase stéarker
andert und sich die 10 %-Ausfallkapazitit somit verschlechtert. Ebenso
zeigt die Untersuchung das ausschliefflich fiir die grofite fiir 5G vorgese-
hene OFDM-Symboldauer von T;,, = 66,67 us eine kritische Verschlech-
terung der 10 %-Ausfallkapazitit resultiert. Aufgrund der hoheren ab-
soluten Signalbandbreiten fiir den Mobilfunk im Frequenzbereich um
28 GHz ist allerdings mit hoheren OFDM-Untertriagerbandbreiten und
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40

25 —— MSAM: T, = 66,67 s
—#—MSAM: T,, = 33,33 s
—@— MSAM: T,, = 16,67 is
- - —MSAM Referenz

0 100 200 300 400 500
Distanz von Tx zu Rx (m)

Abbildung B.2: 10 %-Ausfallkapazitit iiber der Distanz zwischen Sender und Emp-
fanger bei einem SNR von 10 dB und einer Geschwindigkeit des Mo-
bilfunkteilnehmers von 50 km/h.

damit kleineren OFDM-Symboldauern zu rechnen. Somit relaxiert sich
die Problematik schneller Phasendnderungen fiir das MSAM-Verfahren
weiter.

B.3 Richtcharakteristiken der hierarchischen
Codeblcher fur 2D-Antennenarrays
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Abbildung B.3: Richtcharakteristiken der Codeworter iiber dem Azimutwinkel bei
90° in Elevation.
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B.3 Richtcharakteristiken der hierarchischen Codebiicher fiir 2D-Antennenarrays

In Abschnitt 5.4.2 wird ein zweistufiges hierarchisches Codebuch ver-
wendet, das auf ein Array mit N, = 16 X 16 Antennenelementen und
einer Phasenschieberauflosung von 5 Bit angepasst ist. Die Richtcharak-
teristiken der Sektorcodeworter (Codeworter der ersten Hierarchieebe-
ne) iiber dem Azimutwinkel bei 90° in Elevation sind in Abbildung B.3a
gezeigt. Daneben finden sich in Abbildung B.3b die Richtcharakteristi-
ken der Codeworter der vollstdndigen Suche tiber dem Azimutwinkel
ebenfalls bei 90° in Elevation.
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